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PREFAZIONE 


Quando agli inizi del 1974 la Philips/Elcoma, prima in Italia, presentò 
in un Symposium tenuto al FAST (Milano), i componenti necessari alla 
realizzazione degli alimentatori stabilizzati a commutazione, pochi tra i 
presenti, provenienti dai laboratori di sviluppo delle più importanti azien¬ 
de italiane operanti nell’elettronica professionale, pensarono che questo 
tipo di alimentatore avrebbe nel giro di qualche anno sostituito quelli che 
allora venivano correntemente impiegati nelle apparecchiature professionali 
e consumer. Il tempo ha dato ragione a questi pochi, poiché attualmente, 
l’alimentatore stabilizzato a commutazione è diventato l’alimentatore sta¬ 
bilizzato per eccellenza. Ciò è dovuto alle sue particolari caratteristiche, 
che possono riassumersi in rendimento elevato, peso e volume ridotti, costo 
competitivo, a parità di potenza, con quello degli alimentatori convenzio¬ 
nali (serie o parallelo). 

Dato quindi l’interesse sempre più crescente per questo tipo di ali¬ 
mentatore, abbiamo creduto opportuno riunire in un unico volume la 
documentazione tecnica in lingua italiana che la Philips/Elcoma ha pub¬ 
blicato nel corso di questi ultimi anni. Nulla di nuovo quindi per coloro 
che sono abbonati o che ricevono le documentazioni tecniche della Philips/ 
Elcoma, i quali però troveranno utile avere sott’occhio tutta la documen¬ 
tazione tecnica relativa a questo argomento. Per gli altri, sarà una gradita 
sorpresa vedere riunite e ordinate tante informazioni sugli alimentatori a 
commutazione, e trovare forse una risposta al loro particolare problema. 

Il volume inizia con alcune considerazioni generali sugli alimentatori a 
commutazione, per passare poi a presentare esempi pratici corredati di 
tutti i dati occorrenti alta loro realizzazione. Si accenna alle tecnologie 
costruttive e all’impiego pratico di alcuni componenti-chiave dell’alimenta¬ 
tore, come il transistore-interruttore, il “trasformatore”, i diodi raddrizzatori 
d’uscita, i condensatori di livellamento, i circuiti integrati di controllo e 
di protezione, ecc. Abbiamo creduto opportuno inserire anche tre rapporti 
di laboratorio pervenutici in questi ultimi tempi; i primi due trattano in modo 
veramente esauriente il progetto del trasformatore e del choke per vari 
tipi di convertitori impiegati nell’alimentatore a commutazione. Le tabelle, 
le formule e i grafici, frutto di lungo lavoro e sperimentazione degli specia¬ 
listi dei laboratori della Philips di Eindhoven, faranno risparmiare molto 
tempo. Sulla base dei grafici e delle formule suddette, il terzo rapporto 
illustra, passo passo, la procedura da seguire per realizzare in pratica un 
alimentatore a commutazione “forward” da 15 V / 3,15 A. 

Il volume termina con la presentazione dei “data sheets” dei tran¬ 
sistori, dei diodi, dei circuiti integrati e dei nuclei in ferroxcube attualmente 
disponibili per questi tipi di alimentatori. 

Con questo lavoro, la Philips/Elcoma pensa di aver dato, com ’è sua 
tradizione, una grande quantità di informazioni e di suggerimenti pratici 
ai progettisti che lavorano in questo importante ramo dell’elettronica. 

Lodovico Cascianini 

Ufficio Documentazioni Tecniche 
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GENERALITÀ 




Vantaggi degli alimentatori 
stabilizzati a commutazione 


Si fa il confronto tra un alimentatore stabilizzato con¬ 
venzionale ed un alimentatore switched - mode capace di 
dare le stesse prestazioni; da questo confronto si trag¬ 
gono interessanti conclusioni molto utili per i progettisti. 


Da un po’ di tempo a questa parte, l’alimentatore 
switched-mode sta destando grande interesse tra i proget¬ 
tisti di apparecchiature elettroniche. Ciò per il fatto che 
questo nuovo tipo di alimentatore stabilizzato presenta 
indubbi vantaggi nei confronti degli alimentatori stabiliz¬ 
zati fino ad oggi impiegati. In un prossimo articolo descri¬ 
veremo il progetto completo di un alimentatore switched- 
mode. Nel frattempo riteniamo opportuno esaminare spas¬ 
sionatamente questo nuovo tipo di alimentatore confron¬ 
tando i suoi pregi e i suoi difetti con quelli degli alimen¬ 
tatori stabilizzati convenzionali fino ad oggi impiegati. 

Generalità 

Essenzialmente, un alimentatore può essere considerato 
un convertitore al cui ingresso viene applicata una tensione 
continua proveniente da una batteria oppure una tensione 
alternata proveniente dalla rete, ed alla cui uscita è pos¬ 
sibile ottenere livelli di tensione continua adatti all’alimen¬ 
tazione delle apparecchiature più varie. Le tensioni appli¬ 
cate all’ingresso possono assumere i più svariati valori; la 
frequenza della tensione di rete può essere 50 o 60 Hz. La 
tensione disponibile all’uscita è di regola fortemente livel¬ 
lata in quanto è presente in essa un bassissimo valore di 
alternata residua; in molti casi, la tensione di uscita è sta¬ 
bilizzata nei confronti delle variazioni di assorbimento da 
parte del carico e delle variazioni della tensione d’ingresso. 

Alimentatori stabilizzati convenzionali 

Questi possono suddividersi in due categorie: e cioè 
quelli con ingresso in continua e quelli con ingresso in alter¬ 
nata. In fig. 1 sono riportati schematicamente questi due 


tipi di alimentatori convenzionali. Entrambi, come si vede, 
prevedono un sistema di stabilizzazione della tensione di 
uscita, in quanto solo così possono essere confrontati con 
gli alimentatori switched-mode che qui di seguito descri¬ 
veremo. Non è possibile infatti stabilire un confronto tra 
un alimentatore switched-mode e un alimentatore conven¬ 
zionale sprovvisto di un sistema di regolazione della ten¬ 
sione di uscita, in quanto non sarà mai opportuno nè con¬ 
veniente dal punto di vista economico, sostituire ad un 
siffatto alimentatore, un alimentatore switched-mode dato 
che i casi nei quali viene solitamente impiegato un alimen¬ 
tatore convenzionale, sprovvisto del sistema di regolazione 
della tensione di uscita, non richiedono quelle caratteristiche 
e quelle prestazioni che è invece capace di fornire un alimen¬ 
tatore switched-mode. 

L’alimentatore riportato in fig. la non è altro che un 
convenzionale convertitore c.c./c.c., e questo lo si può ve- 




Fig. (1 a) - Schema di principio di un convertitore c.c./c.c., e 
di un alimentatore convenzionale c.a./c.c. (1 b). 






interrutt. trasf. raddrizz. filtro regolatore 

isolarti. 


Fig. 2 - Schema di principio di un convertitore c.c./c.c. 


dere meglio osservando la fìg. 2. Qui vediamo gli elementi 
essenziali presenti in un convertitore c.c./c.c.; ciò sempli¬ 
ficherà enormemente il confronto che noi faremo qui di 
seguito con un alimentatore switched-mode. 

La cosa più interessante che si nota all'ingresso del con¬ 
vertitore c.c./c.c. è l’interruttore (chopper) che applica in 
maniera alternata la tensione continua della batteria al 
primario del trasformatore. 

E’ interessante fare subito presente come il tempo di 
chiusura e il tempo di apertura di questo interruttore han¬ 
no in questo caso una durata identica (1:1); la funzione di 
questo particolare interruttore è ovviamente quella di 
trasformare la tensione continua della batteria in una ten¬ 
sione rettangolare in maniera da poter far lavorare il tra¬ 
sformatore che immediatamente segue. Dal trasformatore 
in avanti, ci troviamo in presenza di un convenzionale ali¬ 
mentatore c.a./c.c., come appunto quello riportato in fìg. 3. 
Come vedremo qui di seguito, il convertitore c.c./c.c. di 
fìg. 2 è quello che più da vicino si assomiglia all’alimenta- 
tore switched-mode. 

Alimentatore switched-mode 

Questo è riportato in fig. 4 nella quale si vede come 
in questo caso si tratti di un alimenattore switched-mode 
al cui ingresso viene applicata la tensione alternata di 
rete. Qualora la tensione di ingresso dovesse essere quella 
proveniente da una batteria (o accumulatore), basterebbe 
eliminare il raddrizzatore a ponte ed il successivo conden¬ 
satore di livellamento; in questo caso, l’alimentatore swit¬ 
ched-mode presenterebbe una grande rassomiglianza con il 
convertitore convenzionale c.c./c.c. riportato in fig. 2. 

La principale differenza tra l'alimentatore switched- 
mode di fìg. 4 e il convertitore convenzionale c.c./c.c. di 
fig. 2 sta nella possibilità di poter variare il rapporto tra 
il tempo di apertura e il tempo di chiusura dell’interruttore 
(duty cycle o ciclo di utilizzazione variabile), a differenza 
del convertitore convenzionale c.c./c.c. di fig. 2 nel quale, 
come abbiamo visto, il rapporto tra il tempo di apertura e 
il tempo di chiusura dell’interruttore è fisso (ciclo di utiliz¬ 
zazione o duty cycle fisso, 1:1). 

Il ciclo di utilizzazione variabile, caratteristico dell’ali¬ 
mentatore switched-mode, /Consente di mantenere ad un 
livello fisso la tensione di uscita dell’alimentatore, indipen¬ 
dentemente dalle possibili variazioni di assorbimento del 
carico e delle fluttuazioni della tensione di rete. Si tratta, 
come si vede, di un sistema ad anello chiuso, e ciò è indi¬ 
cato in fig. 4 dalla freccia che parte dal morsetto positivo 
di uscita dell'alimentatore e termina sul blocco nel quale 
si trova l’interruttore. 

Da quanto sopra si vede chiaramente come la differenza 
essenziale esistente tra un alimentatore stabilizzato conven¬ 
zionale di tipo serie e un alimentatore stabilizzato switched- 
mode consiste essenzialmente in questo: 

Nel primo, la potenza richiesta da un eventuale mag¬ 


giore assorbimento del carico viene sottratta all’elemento 
di regolazione in serie (solitamente un transistore di po¬ 
tenza), il quale, per questo motivo, si trova sempre in con¬ 
dizione di dissipazione; nel secondo tipo di alimentatore, 
e cioè in quello switched-mode, l’eventuale maggiore po¬ 
tenza richiesta dal carico viene prelevata, tramite un più 
lungo tempo di chiusura dell’interruttore, direttamente dal¬ 
la rete o dalla batteria, e di conseguenza, non abbiamo in 
questo caso, quella inutile dissipazione di potenza, carat¬ 
teristica degli alimentatori convenzionali di tipo serie. 

La mancanza di questa inutile dissipazione di potenza 
è la caratteristica che consente agli alimentatori switched- 
mode di avere un rendimento (ri) molto superiore a quello 
degli alimentatori stabilizzati di tipo convenzionale. 

Da quanto sopra risulta evidente che il « cuore » di un 
alimentatore switched-mode sarà costituito dall’« interrut¬ 
tore » che rimanendo chiuso per un tempo più o meno 
lungo potrà fornire più o meno energia a seconda delle 
esigenze del carico. 

Come interruttore viene ovviamente impiegato un tran¬ 
sistore che nella condizione di chiusura lavorerà in satu¬ 
razione, e di conseguenza con una bassa caduta di tensione 
tra emettitore e collettore mentre in condizione di aper¬ 
tura, risulterà completamente bloccato. 

L'attuale disponibilità di transistori capaci di interrom¬ 
pere valori elevati di tensione ad una velocità parimente 
elevata ha contribuito a semplificare enormemente il funzio¬ 
namento e il progetto di questo particolare interruttore. 
E’ possibile infatti applicare a questo interruttore diret¬ 
tamente la tensione raddrizzata della rete opportunamente 
livellata, e di conseguenza, è possibile fare a meno del¬ 
l’ingombrante trasformatore di rete a 50 Hz. 

Non solo, ma la possibilità dei suddetti transistori-inter¬ 
ruttori di lavorare a frequenze elevate ha consentito di por¬ 
tare la « frequenza di interruzione » all’incirca sui 25 kHz, 
e di conseguenza, in questa maniera, sono stati eliminati 
di colpo tutti quei sìbili e quei ronzìi, caratteristici dei 
primi alimentatori switched-mode. L’impiego di una fre¬ 
quenza di interruzione così elevata ha consentito inoltre 
di ridurre le dimensioni del trasformatore, ed infine, ha 
semplificato enormemente i problemi di livellamento e di 
filtraggio che risultano particolarmente laboriosi quando 
l'alimentatore deve fornire elevate correnti a basse tensioni. 

Tutti questi fattori influiscono evidentemente sul ren¬ 
dimento, le dimensioni ed il costo dell'alimentatore, e sono 
appunto questi fattori che fanno preferire l’alimentatore 
switched-mode all’alimentatore stabilizzato convenzionale di 
tipo serie fino ad oggi impiegato. 

VANTAGGI E SVANTAGGI OFFERTI 
DA UN ALIMENTATORE SWITCHED-MODE 

In fig. 5 è riportato lo schema a blocchi di un alimen¬ 
tatore switched-mode con indicate le funzioni principali 




trasf. raddrizz. filtro regolatore 

Isolani. 

Fig. 3 - Schema di principio di un alimentatore c.a./c.c. 
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Fig 4 - Schema di principio di un alimentatore switched-mode con tensione di ingresso in alternata. 


caratteristiche di questo tipo di alimentatore. I vantaggi e 
gli svantaggi offerti da questo tipo di alimentatore potran¬ 
no essere paragonati correttamente con i vantaggi e gli 
svantaggi offerti da un anologo alimentatore stabilizzato 
convenzionale di tipo serie qualora vengano esaminate in 
dettaglio le caratteristiche di ingresso, di uscita, le dimen¬ 
sioni e il rendimento dell’alimentatore switched-mode. 

Caratteristiche di ingresso 

Nel caso all’ingresso sia presente una tensione continua, 
possiamo dire che non esiste alcuna sostanziale differenza 
tra un alimentatore switched-mode e un convertitore c.c./c.c., 
come quello appunto riportato in fig. 2; infatti, in entrambi 
questi circuiti è richiesto un interruttore (chopper). 

C’è da notare però che l'impiego di transistori veloci 
consente di impiegare una frequenza di funzionamento 
che può raggiungere il valore di 25 kHz o anche valori su¬ 
periori, e di conseguenza, in questo caso, si possono conse¬ 
guire i seguenti vantaggi: 

1) un trasformatore di più piccole dimensioni (con nuclei 
in ferrite fig. 6); 

2) assenza di ronzìi e vibrazioni. 

Qualora la tensione di ingresso dell’alimentatore fosse 
una tensione alternata, i vantaggi conseguibili impiegando 
un alimentatore switched-mode possono ridursi ai seguenti: 

1) assenza del trasformatore di rete; 

2) spianamento dell’ondulazione a 100 Hz su una tensione 
di 300 V, invece che su una tensione di uscita bassa. Ciò 
permette di ridurre le dimensioni del condensatore di 
spianamento, e di conseguenza, il suo costo, dato che 
l’energia immagazzinata risulta, come è noto, proporzio¬ 


nale a CV 2 , mentre il volume del contenitore del conden¬ 
satore è proporzionale semplicemente al prodotto CV.; 

3) possibilità di applicare all’ingresso un ampia gamma di 
tensioni con rapporto fino a 1:2, e frequenza di 50 o 
60 Hz. 

L’unico svantaggio è la produzione di segnali interfe¬ 
renti i quali però possono essere ridotti ad un livello 
accettabile, ammesso dai vigenti capitolati. 

Caratteristiche di uscita 

I vantaggi di un alimentatore switched-mode sono i 
seguenti: 

1) lo spianamento della tensione di uscita è facilitato al 
massimo in quanto l’ondulazione residua ha una fre¬ 
quenza di 25 kHz; questo vale specialmente nel caso di 
tensioni di uscita basse e correnti di valore elevato. E’ 
evidente che questa caratteristica permette di ridurre 
il peso, il volume, e di conseguenza, il costo dell’alimen¬ 
tatore. 

2) La sezione regolatrice è più efficiente. 

A sua volta gli svantaggi possono ridursi ai seguenti: 

1) Abbiamo visto che il livellamento dell’ondulazione a 
100 Hz e a 25 kHz è reso molto semplice; ciò però richie¬ 
de un particolare filtro capace di eliminare tutte le traccie 
dei « fronti di commutazione » prodotti dal transistore- 
interruttore. 

2) Nell’anello di controreazione che provvede alla stabiliz¬ 
zazione della tensione di uscita sono inclusi tutti i com¬ 
ponenti che provvedono al filtraggio della medesima, e 
di conseguenza, l’anello di controreazione sarà influen¬ 
zato dagli spostamenti di fase introdotti da questi com¬ 
ponenti. Questo fatto tende a limitare la larghezza di 


raddrizz.e stadio di fiItro e raddrizz. 

filtro d'ingresso potenza d'uscita 



stadio pilota 
e di controllo 


Fig. 5 - Schema a blocchi di un alimentatore switched-mode con l’ingresso in alternata. 
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Fig. 6 - Nuclei in ferrite per il trasformatore di un alimenta- 
tore switched-mode. 


banda dell’amplificatore di reazione per cui succede che 
la risposta al transitorio non sarà mai pronta come quel¬ 
la offerta da un convenzionale sistema di regolazione in 
serie. C’è però da dire che la risposta al transitorio for¬ 
nita da un alimentatore switched-mode solitamente sod¬ 
disfa la maggior parte degli impieghi nei quali l’alimen¬ 
tatore può essere impiegato. 


Dimensioni di ingombro e rendimento 

Questi due parametri sono legati l’uno all’altro. Abbiamo 
visto che la riduzione di volume incide principalmente sui 
trasformatori e sui componenti che provvedono al filtrag¬ 
gio della tensione all'uscita dell’alimentatore. I rimanenti 
componenti figurano nei circuiti a basso segnale, e di con¬ 
seguenza, sono di piccole dimensioni; inoltre, siccome il 
transistore-interruttore lavora o in condizioni di satura¬ 
zione o in condizioni di bloccaggio, la produzione di calore 
sarà ridotta, e di conseguenza, parimente ridotta sarà la 
superficie dei dissipatori di calore sui quali il transistore è 
montato. Ciò significa, in altre parole, che se un alimenta¬ 
tore convenzionale di tipo serie, alimentato dalla rete a 
50 Hz, ha un rendimento del 50%, un equivalente alimenta¬ 
tore switched-mode avrà un rendimento dell’82%. 


Tabella n. 1 - Componenti presenti in un alimentatore 
convenzionale e in un alimentatore switched - mode 



Numero dei 

componenti 

Tipo 

alimentatore 
convenzionale 
di tipo serie 

alimentatore 

switched- 

mode 

Diodi raddrizzatori 

15 

14 

Transistori (piccola potenza) 

6 

1 

Transistori (di potenza) 

2 

1 

Circuiti integrati 

0 

1 

Condensatori (elettrolitici) 

7 

4 

Condensatori (di altro tipo) 

0 

4 

Resistori 

14 

8 

Trasformatori 

1 

3 

Compon. del filtro, d’ingresso 

0 

6 

Totale componenti attivi 

23 

17 

Totale componenti passivi 

22 

25 

Totale complessivo 

45 

41 



Fig. 7 - Prototipo di alimentatore stabilizzato switched-mode. Potenza d’uscita = 100 W; frequenza di lavoro = 50 kHz; tensione 
alternata d'ingresso = Z00V; tensione continua d'uscita = 5V, 20 A. E' stato impiegato il transistore per alte tensioni BDY 92. 
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Sicurezza di funzionamento 

Abbiamo visto in precedenza i vantaggi e gli svantaggi 
offerti da un alimentatore switched-mode e quelli relativi 
all'alimentatore stabilizzato convenzionale di tipo serie. 
Volendosi spingere oltre nel confronto e stabilire dati 
quantitativi in merito sarà necessario prendere in conside¬ 
razione altri fattori quali la natura del carico, l'ambiente 
in cui viene a lavorare il tutto, ecc. E’ quello che noi ab¬ 
biamo fatto e condensato in una tabella di confronto. In 
essa figurano il numero dei componenti presenti in un ali¬ 
mentatore convenzionale a 50 Hz tipo serie avente due uscite 
di tensione stabilizzate e un analogo alimentatore del tipo 
switched-mode. A proposito di questo confronto è neces¬ 
sario sottolineare, che alcuni componenti presenti nell'ali¬ 
mentatore switched-mode sono sottoposti ad un « lavoro 
più duro »; intendiamo parlare dei quattro diodi raddriz¬ 
zatori, del transistore-interruttore di potenza e dei due 


condensatori elettrolitici i quali debbono essere tutti del 
tipo ad alta tensione; viceversa, questi stessi componenti, 
in un alimentatore convenzionale di tipo serie lavorano 
con basse tensioni. Bisogna però far presente che questi 
stessi componenti, in un alimentatore stabilizzato conven¬ 
zionale tipo serie lavorano in un ambiente a temperatura 
relativamente elevata a causa del basso rendimento di 
questo tipo di alimentatore; il contrario avviene in un 
alimentatore switche-mode il quale, a causa della bassa 
dissipazione che ha luogo nel transistore-interruttore, e di 
conseguenza, all’elevato rendimento offerto da esso, lavora 
con temperature molto più basse, e di conseguenza sotto 
questo riguardo, sottopone i componenti ad una minore 
sollecitazione. 
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Convertitori c.c./c.c. 
normalmente impiegati per 
la realizzazione di alimentatori 
a commutazione 


Vengono descritti i criteri di progetto di sette convertitori 
c.c./c.c. per alimentatori switched-mode. Innanzitutto viene 
descritto il principio di funzionamento dei due principali 
tipi di convertitori per alimentatori switched-mode. Dopodi¬ 
ché, vengono elencati sette circuiti-base, e di questi vengono 
esaminate le prestazioni e le caratteristiche in riferimento 
ai particolari impieghi a cui essi possono essere destinati. 
Si passano infine in rassegna le caratteristiche che deve 
possedere il transistore-interruttore impiegato in ciascuno 
di questi circuiti-base. 


through), anch’esso costituito da un solo transistore; il con¬ 
vertitore costituito da quattro transistori montati a « pon¬ 
te », dal quale è possibile derivare un convertitore cosidetto 
a « mezzo ponte ». 

Per facilitare la comprensione di questi varii tipi di con¬ 
vertitori sarà opportuno innanzitutto dare una breve spie¬ 
gazione del funzionamento dei due circuiti base: e cioè del 
convertitore flyback e del convertitore forward, dopo di che 
illustreremo i criteri per la scelta di un dato convertitore 
piuttosto che un altro in relazione alle prestazioni che si 
desiderano ottenere. 


In fìg. 1 sono riportate, in uno schema a blocchi, le prin¬ 
cipali funzioni presenti in un alimentatore switched-mode 
che, in senso più generale, può considerarsi un convertitore 
c.c./c.c. Si può osservare come la tensione di ingresso di 
rete venga raddrizzata e spianata, e successivamente frazio¬ 
nata ad alta frequenza (superiore a 20 kHz) mediante un 
interruttore. La tensione rettangolare ottenuta in seguito a 
detto frazionamento viene applicata al primario del tra¬ 
sformatore, e successivamente trasferita al secondario del 
medesimo, dopodiché essa viene ancora raddrizzata e fil¬ 
trata in modo da dare la tensione d’uscita continua deside¬ 
rata. 

La tensione continua d’uscita ottenuta in questa maniera 
viene mantenuta sotto controllo da un particolare circuito 
che fornisce un segnale di correzione al circuito che co¬ 
manda l’interruttore in modo da variare, a seconda delle 
necessità, il rapporto tra il tempo in cui detto interruttore 
rimane chiuso e il tempo durante il quale rimane aperto, 
così da compensare qualsiasi variazione della tensione di 
uscita prodotta dalle variazioni del carico. 

Questo stesso sistema può essere alimentato anche da 
una batteria o da qualsiasi altra tensione continua appli¬ 
cata all’ingresso, e di conseguenza, in questo caso, non è 
presente il raddrizzatore di ingresso. 

Descritto il principio di funzionamento dell'alimentatore 
switched-mode passiamo ora ad esaminare le sette soluzioni 
circuitali a cui esso può dar luogo in relazione alle presta¬ 
zioni desiderate. 

Abbiamo innanzitutto il convertitore cosidetto flyback 
detto anche ringing-choke, costituito da un solo transistore; 
il convertitore forward (detto anche convertitore feed- 


II convertitore Flyback (detto anche Ringing-Choke) 

In fìg. 2 abbiamo riportato lo schema di principio di un 
convertitore flyback nonché le relative forme d’onda pre¬ 
senti nei vari punti del circuito. Quando l’interruttore S 
viene chiuso, la tensione di ingresso Vi risulta applicata ai 
capi dell’induttanza L„, e in questa condizione il diodo di 
uscita non conduce. E’ evidente che fino a quando l’inter- 




50Hz 



20kHz 


7ZM9T1 


Fig. 1 - Schema a blocchi di un alimentatore stabilizzato swit¬ 
ched-mode. 
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ruttore non viene di nuovo aperto la corrente nell’induttan¬ 
za aumenterà in maniera lineare; nell'istante però in cui 
l’interruttore S viene di nuovo aperto, la tensione ai capi 
dell’induttanza L 0 cambierà polarità, e l’energia immagaz¬ 
zinata in detta induttanza verrà trasferita nel condensatore- 
serbatoio, e da questo al carico. 

Le forme d’onda della tensione e della corrente riportate 
in fig. 2 si riferiscono al caso in cui i tempi di apertura e 
di chiusura dell’interruttore S risultino uguali; nel qual ca¬ 
so, la tensione continua presente all’uscita sarà uguale alla 
tensione applicata all’ingresso ma ovviamente avrà polarità 
invertita rispetto a quest’ultima (si suppone che la caduta 
di tensione che si verifica ai capi del diodo raddrizzatore 
sia trascurabile). 

Le forme d’onda riportate in fig. 2c si riferiscono al caso 
in cui il tempo di chiusura dell’interruttore risulti dimez¬ 
zato rispetto al tempo di apertura, e che inoltre sia la fre¬ 
quenza di azionamento dell'interruttore che la resistenza di 
carico risultino uguali a quelle del caso b. 

Si può facilmente osservare che nel caso c la tensione 
disponibile ai morsetti di uscita è diventata un terzo della 
tensione continua applicata all’ingresso, e da ciò ne con¬ 
segue che un sistema per variare la tensione continua al¬ 
l'uscita consiste appunto nel variare il rapporto tra il tempo 
di chiusura e il tempo di apertura del transistore-interrut¬ 
tore. Lo schema-base di fig. 2 viene ulteriormente sviluppato 
nella fig. 3 nella quale si vede che in pratica, la singola in¬ 
duttanza L 0 viene sostituita con un induttore a doppio av¬ 
volgimento, e che al posto dell’interruttore S viene posto 
un transistore. Per limitare la massima tensione presente 
ai capi del transistore ad un valore corrispondente a due 
volte quella della tensione di alimentazione di ingresso vie¬ 
ne aggiunto un terzo avvolgimento unitamente ad un diodo; 
ciò è indicato in fig. 4. Compito di questo terzo avvolgimento 
è quello di ritornare sull'alimentazione l’energia immagaz¬ 
zinata nell'induttanza tutte le volte che il circuito lavora 
senza applicazione di carico sul secondario. Per assicurare 
una bassa induttanza dispersa tra questi due avvolgimenti, 
il terzo avvolgimento di cui abbiamo parlato in precedenza, 
viene avvolto in bifilare sul primario. 

Questo terzo avvolgimento provvede infine a limitare il 
guizzo di tensione presente sul collettore del transistore, 
tutte le volte che quest’ultimo viene bloccato; questo « guiz¬ 
zo » di tensione ha luogo infatti invariabilmente tutte le 
volte che tra primario e secondario è presente un conside¬ 
revole valore di induttanza dispersa. Si osservi inoltre, co¬ 
me il diodo collegato in serie, sia stato inserito « sul lato 
caldo » dell'avvolgimento bilare, e ciò per il fatto che, in 
questa maniera, si evita il prodursi di un guizzo di corrente 
di collettore che si avrebbe nell’istante in cui il transistore 
viene chiuso; tale « guizzo » è dovuto alla capacità dispersa 
dell’avvolgimento. Naturalmente, tale « guizzo » avrebbe in¬ 
vece luogo qualora il diodo si trovasse sul « lato freddo » 
dell’avvolgimento bifilare. Per evitare un’eventuale satura¬ 
zione del trasformatore è necessario che il valore del rap¬ 
porto tra il tempo di conduzione e il tempo di bloccaggio 
del transistore-interruttore non superi il rapporto di 1:1; 
questa condizione è valida per tutti i circuiti descritti in 
questo articolo. 

Per fare in maniera che il transistore lavori sempre nel 
campo delle tensioni e delle correnti ammesse, è necessario, 
di regola, fare in modo che la corrente di collettore venga 
ridotta a zero prima di permettere alla tensione di collet¬ 
tore di aumentare oltre il valore V CE o del transistore. Per¬ 
tanto, nel caso in cui il valore V CE0 del transistore non ri¬ 
sulti superiore di due volte alla massima tensione di alimen¬ 
tazione applicata all'ingresso, si renderà necessario inserire 
un circuito aggiuntivo il cui compito sarà quello di rallen¬ 
tare l’aumento di corrente sul collettore del transistore 
stesso. Questo circuito aggiuntivo che funziona da « rallen¬ 
tatore » è incluso nel circuito di fig. 5. Quando infatti il tran¬ 
sistore-interruttore viene bloccato, la corrente circolante 
nel trasformatore viene dirottata nel condensatore il quale, 
tramite il diodo in serie, verrà caricato. Il valore della ca¬ 
pacità di questo condensatore viene scelto in maniera tale 
da ridurre a piacimento la velocità di aumento della ten¬ 
sione applicata al collettore. Quando poi il transistore passa 


in conduzione (interruttore chiuso), il condensatore si potrà 
scaricare attraverso il resistore; anche il valore del resi¬ 
stere dovrà essere abbastanza elevato in maniera da limi¬ 
tare questa corrente di scarica evitando in questa maniera 
il prodursi di un « guizzo » di corrente nel transistore. 


Convertitore Forward (detto anche Feed-Through) 

Mentre nel convertitore flyback or ora descritto, l’energia 
viene applicata al carico durante il tempo in cui il transisto¬ 
re non si trova in conduzione, nel convertitore forward 
riportato in fig. 6a, la tensione presente sul secondario è 
positiva (non abbiamo inversione di polarità), e al carico 
viene fornita corrente tramite il trasformatore durante il 
tempo in cui il transistore si trova in conduzione. 

L’induttanza L 0 presente tra il diodo raddrizzatore DI e 
i terminali di uscita del convertitore, è stata inserita per 
fare in maniera che la tensione di uscita possa variare 
linearmente nel tempo in cui il transistore-interruttore 
risulta chiuso. Il diodo volano D2 rappresenta « una stra¬ 
da » per la corrente di uscita la quale continua ad essere 
fornita dall’induttanza L 0 anche quando il transistore risulta 
bloccato. Quando il transistore risulta bloccato, la corrente 
di magnetizzazione del trasformatore viene rimessa nella 
sorgente di alimentazione tramite l'avvolgimento aggiun¬ 
tivo, avvolto in bifilare con il primario, e il diodo D3. 

In fig. 6b e 6c abbiamo riportato esempi di forme d’onda 
delle tensioni e delle correnti presenti nei vari punti del 
circuito. 
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Fig. 2 - (a) Schema-base di un convertitore flybak, (b) forme 
d’onda riferentesi al caso di tempi di conduzione e di bloccaggio 
di uguale valore, (c) forme d’onda riferentesi al caso in cui il 
tempo di conduzione del transistore-interruttore risulta dimez¬ 
zato. 
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Fig. 3 - Sviluppo del circuito base del convertitore flyback. 


Esame dei vari tipi di convertitori 

In fig. 7 vengono confrontati sette tipi di convertitori 
c.c./c.c. Nella tabella 1 abbiamo riportato la potenza di 
uscita ottenibile da ciascuno di questi convertitori; in cia¬ 
scun circuito, si suppone che il picco di corrente di collet¬ 
tore non superi i 2 A e che la tensione di alimentazione 
abbia il valore di 200 V. Per semplificare la descrizione delle 
principali caratteristiche di ciascuno di questi circuiti, non 
abbiamo tenuto conto delle perdite che inevitabilmente più 
o meno hanno luogo nei circuiti stessi. I valori quindi di 
2 A e di 200 V sopra indicati, dovranno essere considerati 
valori « utili » di corrente e di tensione, e potranno essere 
usati direttamente per il calcolo della potenza di uscita. 
Le forme d’onda delle correnti indicate rappresentano le 
correnti di collettore « utili », vale a dire, per ottenere quelle 
forme d’onda perfettamente squadrate si suppone che l’in¬ 
duttanza abbia un valore infinito. 


I fattori che possono influire sui livelli che in pratica 
debbono assegnarsi alle correnti e alle tensioni di collettore, 
come pure la scelta del transistore interruttore da impie¬ 
gare verranno esaminati nell'ultimo paragrafo di questo 
articolo. 


TABELLA 1 - Tensione di picco di collettore V CE max 
e potenza di uscita Po per i circuiti riportati in fig. 7 


circuito descrizione V CE m; „ P„ 


1 

- convertitore flyback 
ad un transistore 

2 Vi 

200 (100 *1 

2 

- convertitore flyback 
a due transistori 

Vi 

200 (100 *) 

3 

- convertitore forward 
ad un transistore 

2 Vi 

200 

4 

- convertitore forward 
a due transistori 

Vi 

200 

5 

- convertitore in controfase 
singie-ended 

Vi 

200 

6 

- convertitore in controfase 

2 Vi 

400 

7 

- convertitore in controfase 
ponte completo 

v t 

400 


* per le forme d’onda di corrente triangolari indicate in linea tratteggiata 


Circuito n. 1: convertitore flyback 
formato da un unico transistore 

Il circuito n. 1 non è altro che il convertitore fondamen¬ 
tale flyback già da noi descritto. In tratteggio è indicato il 
circuito opzionale che serve a rallentare la velocità di au¬ 
mento della tensione presente sul transistore-interruttore. 
La forma d’onda della corrente di collettore, indicata con 
tratteggio per un valore finito dell’induttanza, ha un valore 
medio di 0,5 A entro il ciclo di funzionamento completo, per 
cui per un tempo di conduzione pari al 50%, le potenze di 
ingresso e di uscita assumono il valore di 100 W, oppure 
un quarto del prodotto della tensione continua di ingresso 
per la corrente di picco di collettore. 

E’ possibile aumentare la potenza di uscita del conver¬ 
titore senza dover rallentare la corrente di picco di collet¬ 
tore, semplicemente portando in conduzione il transistore 
prima che sia scesa a zero la corrente circolante nel tra¬ 
sformatore. Ciò richiede un valore più elevato di induttanza, 
e di conseguenza, un trasformatore più costoso. Nel caso 
in cui si raddoppi il valore dell'induttanza e il transistore 
venga portato in conduzione quando la corrente circolante 
nel trasformatore ha il valore di 1 A così da raggiungere un 
picco di corrente di 2 A come prima, succederà che la cor¬ 
rente media di ingresso assumerà il valore di 0,75 A mentre 
la potenza di uscita aumenterà fino al valore di 150 W. Per 



Fig. 4 - Convertitore flyback munito di circuito limitatore di ten¬ 
sione. Le induttanze LI e L3 sono avvolte in bifilare e tutti e tre 
gli avvolgimenti sono sistemati su un nucleo in comune. 



Fig. 5 - Convertitore flyback nel quale è presente un circuito 
che tende a « ritardare » la velocità di aumento della tensione 
sul collettore del transistore-interruttore. 
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Fig. 6 - (a) Convertitore forward, (b) forme d’onda nel caso in 
cui i tempi di conduzione e di bloccaggio risultino uguali, (c) 
forme d’onda riferentesi al caso in cui il tempo di conduzione 
del transistore-interruttore risulta dimezzato. 


la corrente di collettore avente una forma d’onda quadra 
(tratto continuo), e corrispondente ad un valore infinito 
dell’induttanza del trasformatore, la corrente media di col¬ 
lettore assume il valore di 1 A, e di conseguenza, la massima 
potenza di uscita aumenterà a 200 W. 

Circuito n. 2: convertitore flyback 
costituito da due transistori 

In questo convertitore, che può essere considerato come 
la « diagonale » di un mezzo ponte, entrambi i transistori 
vengono portati in conduzione simultaneamente, e mentre 
essi conducono, la forma d’onda della corrente circolante 
nel primario del trasformatore, assume lo stesso andamento 
di quella caratteristica del circuito n. 1. Alla stessa maniera, 
la tensione ai capi del primario del trasformatore- risulta 
identica a quella del circuito n. 1. Mentre però nel circuito 
n. 1, la tensione sul collettore del transistore può assumere 
un valore doppio rispetto a quello della tensione dì alimen¬ 
tazione, nel circuito n. 2, la tensione su entrambi i terminali 
del primario del trasformatore varierà di una quantità pari 
alla tensione di alimentazione tutte le volte che ha luogo la 
commutazione del transistore. La tensione ai capi degli 
avvolgimenti del trasformatore rimarrà quindi identica a 
quella del circuito n. 1, con la differenza però che la mas¬ 
sima tensione presente sul collettore non tenderà a supe¬ 
rare il valore della tensione di alimentazione. La tensione 
inversa presente ai capi del primario durante il tempo in 
cui i transistori risultano bloccati, viene limitata al valore 
della tensione di alimentazione in forza dell'azione di taglio 
(clamping) effettuata dai due diodi. La stessa cosa vale per 
la tensione sul collettore; c’è inoltre da tenere presente che 
il circuito che tende a ridurre la velocità di aumento della 



CIRCUIT 1 CIRCUIT 2 


Fig. 7 - Confronto tra i vari circuiti dei convertitori (vedere ta¬ 
bella n. 1); i circuiti aggiuntivi tendenti a ridurre la velocità di 


tensione sul collettore (indicato con tratteggio nel circuito 
n. 1) anche se in molti casi risulta molto vantaggioso in 
quanto tende a ridurre la dissipazione del transistore du¬ 
rante il tempo del suo bloccaggio, può essere omesso nel 
circuito numero 2 purché il valore della tensione V C eo del 
transistore non risulti inferiore al valore massimo della 
tensione di alimentazione. 

Circuito n. 3: convertitore forward 
costituito da un unico transistore 

Il circuito n. 3 non è altro che il convertitore forward 
descritto in precedenza. La corrente di collettore con valore 
di 2 A (come, abbiamo supposto all’inizio) fornisce corrente 
nel carico per il 50% del ciclo di utilizzazione. Ciò dà luogo 
ad una corrente di ingresso media con valore di 1 A a 200 V 
oppure una potenza di 200 W (metà del prodotto tra la ten¬ 
sione continua di ingresso e la corrente di picco del collet¬ 
tore). 

Il grande vantaggio offerto dal convertitore forward, 
specialmente per gli alimentatori a bassa potenza di uscita, 
è costituito dal fatto che la corrente di ondulazione ad alta 
frequenza che « entra » nel condensatore livellatore di uscita 
viene limitata dalla bobina di arresto (choke) presente al¬ 
l’uscita. 

Pertanto, il livello della tensione di ondulazione presente 
ai terminali di uscita di un convertitore forward risulta 
molto inferiore a quello che si ha in un convertitore di tipo 
flyback; in quest'ultimo, infatti, il livello più basso otteni¬ 
bile della tensione di ondulazione risulta determinato dal¬ 
l’induttanza e dalla resistenza del 1 condensatore elettrolitico 
di livellamento presente all’uscita. 

Circuito n. 4: convertitore forward 
costituito da due transistori 

Il circuito n. 4 fornisce la stessa uscita della versione a 
transistore singolo, con la differenza però che in questo caso 
ai capi del transistore la tensione di picco risulta dimezzata. 
Esso sta al circuito n. 3 alla stessa maniera che il circuito 
n. 2 sta al circuito n. 1. 

Circuito n. 5; convertitore in controfase 
single-ended 

Questo circuito può essere considerato come la « metà 
verticale » di un circuito a ponte. In questo caso, i due tran- 



CIRCUIT 3 CIRCUIT C 


aumento della tensione sul collettore del transistore-interruttore 
sono stati indicati in linea tratteggiata. 
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sistori vengono pilotati in maniera alternata, e siccome i 
tempi di conduzione dei medesimi risultano uguali, la ten¬ 
sione continua presente in corrispondenza della giunzione 
dei due condensatori risulterà uguale a metà valore della 
tensione di alimentazione. Supponendo la tensione di ali¬ 
mentazione con valore di 200 V come per i casi precedenti, 
la tensione presente ai capi del primario del trasformatore, 
risulterà alternativamente con valore di + 100 e — 100 V alla 
corrente di 2 A (anche in questo caso si suppone di trascu¬ 
rare la corrente di magnetizzazione), con il risultato finale 
che la potenza di uscita avrà il valore di 200 W. Come per i 
circuiti a due transistori descritti precedentemente (cir¬ 
cuito n. 2 e circuito n. 4), la tensione di picco presente sui 
transistori sarà uguale al valore della tensione di alimen¬ 
tazione. 

Il funzionamento in controfase tende a raddoppiare la 
frequenza della corrente di modulazione circolante nel filtro 
di uscita, e di conseguenza, tenderà a ridurre la tensione di 
ondulazione presente all’uscita del convertitore. Un altro 
non piccolo vantaggio del funzionamento in controfase è 
rappresentato dal fatto che la magnetizzazione viene appli¬ 
cata al nucleo del trasformatore sia nell'uria che nell’altra 
direzione, a. differenza dei precedenti circuiti nei quali la 
magnetizzazione avveniva sempre nella stessa direzione. 

Ciò significa, in altre parole, che l’escursione della ma¬ 
gnetizzazione del nucleo in entrambe le metà della curva 
BH durante un ciclo completo di funzionamento del con¬ 
vertitore, produrrà un doppio cambiamento di flusso, e di 
conseguenza, una doppia forza elettromotrice (f.e.m.), a 
differenza del funzionamento su una sola metà della curva 
BH, caratteristico dei circuiti che non lavorano in controfase. 
(Il funzionamento su una sola metà della curva BH signi¬ 
fica in pratica lavorare entro i limiti della rimanenza e 
della saturazione) . Pertanto, nel caso generale in cui venga 
impiegata una ferrite a perdite abbastanza basse, e nel caso 
in cui il principale fattore nel progetto del trasformatore 
sia costituito dall’evitare che il nucleo entri in saturazione, 
sarà possibile ridurre a metà la sezione del nucleo in ferrite 
oppure raddoppiare i volt per spire. Ciò presuppone ovvia¬ 
mente che, in entrambi i casi, la frequenza di lavoro riman¬ 
ga invariata. 

Circuito il 6: convertitore in controfase 

Questo circuito offre gli stessi vantaggi del circuito n. 5. 
La tensione presente sul trasformatore risulta però due 
volte quella dei circuiti precedenti, e di conseguenza, a pa¬ 
rità di correnti, la massima potenza di uscita può raggiun¬ 
gere i 400 W. 


Circuito n. 7: convertitore a ponte 

Anche questo circuito è in grado di fornire una potenza 
di uscita di 400 W. Presenta il vantaggio di una riduzione 
della tensione sul collettore (non superiore alla tensione 
continua di ingresso) ma nello stesso tempo ha lo svantag¬ 
gio di avere un circuito di pilotaggio più complesso di 
quello richiesto dal circuito n. 6. 


CRITERI PER LA SCELTA DEI VARI TIPI 

DI ALIMENTATORI STABILIZZATI SWITCHED-MODE 

DESCRITTI 

Gli alimentatori stabilizzati possono essere classificati in 
tre categorie-, alimentatori stabilizzati ad una sola uscita 
a bassa tensione e a potenza elevata, come per esempio 
quelli con uscita a 5 V impiegati per l’alimentazione di cal¬ 
colatori di grandi dimensioni; alimentatori con tensione di 
uscita elevata ed infine alimentatori per strumentazione i 
quali solitamente posseggono svariate tensioni di uscita con 
differenti valori di tensione e di potenza. 


Criteri per la scelta del circuito da adottare 
per un alimentatore a tensione di uscita bassa 
e potenza elevata 

Per gli alimentatori di potenza ad elevate prestazioni ed 
uscita singola, per i quali è richiesto che l'ondulazione resi¬ 
dua sulla tensione di uscita sia molto inferiore all’1%, si 
dovrà optare per la versione a funzionamento in controfase. 
Ciò per il semplice motivo che il funzionamento in contro¬ 
fase, come già sottolineato in precedenza, ha la caratteri¬ 
stica di avere un basso tasso di ondulazione residua sulla 
tensione di uscita ed inoltre l'impiego di due transistori al 
posto di uno solo contribuisce indubbiamente ad aumen¬ 
tare la potenza di uscita disponibile. 

Per gli alimentatori di dimensioni più piccole nei quali 
la potenza di uscita richiesta si mantiene sempre entro i 
limiti ammessi dai transistori disponibili, ma nei quali è 
ancora essenziale che l’ondulazione residua abbia un basso 
valore, il convertitore forward (circuiti n. 3 e n. 4) rappre¬ 
senta una valida alternativa al convertitore funzionante in 
controfase. 

La scelta del tipo di convertitore, se cioè in controfase o 
forward, dipende da considerazioni relative alla potenza di 
uscita richiesta, dalle dimensioni desiderate, dalla comples¬ 
sità del circuito di pilotaggio e così via. 



CIRCUIT 5 


CIRCUIT 6 


CIRCUIT 7 
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Criteri per la scelta di un circuito da usare 
per un alimentatore con uscita ad alta tensione 

Mentre negli alimentatori a bassa tensione, l'induttanza 
dispersa del condensatore di livellamento di uscita tende a 
limitare l'efficacia stessa del condensatore agli effetti della 
riduzione della tensione di ondulazione d’uscita, negli ali¬ 
mentatori con uscita ad alta tensione questo problema non 
esiste o è del tutto insignificante. La realizzazione di una ade¬ 
guata induttanza di arresto (chocke) all’uscita resta ad ogni 
modo un problema difficile nel caso di tensioni di uscita di 
valore elevato. In questo caso il convertitore tipo flyback 
rappresenta la soluzione ideale. 

Criteri per la scelta del circuito da usare 
per un alimentatore con uscite di diverso valore 

Per gli alimentatori stabilizzati impiegati negli strumenti 
di misura nei quali, come è noto, si richiede un gran numero 
di tensioni di alimentazione di differente valore, il conver¬ 
titore flyback rappresenta la scelta più logica in quanto 
con esso si può fare a meno delle numerose bobine di arre¬ 
sto (chokes) necessarie sulle varie uscite dell’alimentatore. 
In questo caso, infatti, ciascuna uscita può essere ottenuta 
da un opportuno secondario nel quale sarà presente il con¬ 
densatore di livellamento e il relativo diodo raddrizzatore. 
La tensione di reazione richiesta per controllare i circuiti di 
pilotaggio può essere derivata da un avvolgimento sussidia¬ 
rio accoppiato più strettamente possibile all’avvolgimento 
di uscita. 


LA SCELTA DEL TRANSISTORE 

Abbiamo visto in precedenza che la scelta tra i tre tipi 
dei convertitori descritti (flyback, forward oppure in con¬ 
trofase) viene fatta in base al valore della tensione di uscita 
desiderato ed anche in base al livello di ondulazione residua 
ammissibile La scelta del transistore è determinata invece 
principalmente dalla tensione di alimentazione in c.c. (in¬ 
gresso) e dal livello della potenza. Oltre a ciò, anche la fre¬ 
quenza di lavoro risulta influenzata dal valore della ten¬ 
sione d'ingresso, per il semplice fatto che le limitazioni di 
natura tecnologica del transistore riguardano principalmen¬ 
te la velocità di commutazione del dispositivo la quale, co¬ 
me è noto, tende a diminuire via via che tendono ad aumen¬ 
tare le tensioni di lavoro del dispostivo stesso. 

Solitamente, le tensioni di ingresso dell’alimentatore sta¬ 
bilizzato switched-mode sono costituite dalla rete (raddriz¬ 
zata) con valore da 50 oppure 60 V c.c. nei sistemi telefonici, 
e dalle batterie di alimentazione con valore di tensione di 
24 V oppure 12 V degli autoveicoli o delle apparecchiature 
portatili. 

Alimentatore stabilizzato switched-mode 
alimentato dalla tensione di rete 

Tensione di collettore del transistore 

E’ noto che le tensioni di rete normalizzate (220 V op¬ 
pure 240 V) possono sottostare a fluttuazioni comprese tra- 
—15% e + 10%. Con una ondulazione del 10% sulla ten¬ 
sione continua raddrizzata e una caduta di 5V nel circuito 
raddrizzatore, la tensione minima raddrizzata applicata al 
convertitore ammonterà a circa 230 V oppure 250 V. Pos¬ 
sono verificarsi dei casi in cui può aversi una riduzione del 
20°/o della tensione di rete; ciò porta la minima tensione 
raddrizzata ad un valore uguale alla tensione nominale di 
rete vale a dire a 220 V o 240 V. Se questi minimi valori di 
tensione continua vengono applicati ai circuiti' di fig. 7, nei 
quali in precedenza abbiamo supposto di avere una tensione 
di alimentazione di 200 V e di avere trascurabili perdite, è 
possibile tollerare una caduta di tensione del 10% oppure 
del 20%. Queste cifre ci dicono che il livello di 200 V senza 
tenere in considerazione le perdite, scelto in partenza per 
poter effettuare il confronto tra i vari circuiti, è effettiva¬ 


mente in grado di darci una indicazione realistica concer¬ 
nente la potenza di uscita ottenibile in tutte le condizioni 
di funzionamento con tensioni di rete con valori normali. 

Le tensioni di rete di 220 V e di 240 V, prese ai loro mas¬ 
simi valori in corrispondenza di un + 10%, possono dare, 
una tensione raddrizzata massima di uscita rispettivamente 
di 340 V e 370 V. I grafici riguardanti la zona di funziona¬ 
mento sicuro dei transistori di commutazione di potenza 
consentono una circolazione di corrente di collettore (per 
tempi specificati) con tensioni di collettore fino ma non 
superiori al valore della tensione Vceo del transistore. Per¬ 
tanto, nei circuiti 2, 4, 5 e 7 di g. 7, nei quali la tensione di 
collettore può aumentare rapidamente rispetto alla tensio¬ 
ne di alimentazione non appena la corrente del transi¬ 
store inizia a decrescere, i transistori dovranno avere valori 
di Vceo superiori a 340 V con una tensione di rete di 220 V, 
oppure di 370 V per una tensione di rete di 240 V. 

Nei circuiti 1, 3 e 6, la tensione di collettore del transi¬ 
store può assumere valori doppi rispetto alla tensione di 
alimentazione. Questi circuiti richiederanno transistori con 
valori di V CEO superiori rispettivamente a 680 V oppure a 
740 V per i due valori della tensione di rete. I transistori 
con valori di V CEO superiori ai precedenti valori sono però 
troppo lenti per essere impiegati in alimentatori stabilizzati 
del tipo switched-mode; ciò per il semplice fatto che un più 
elevato valore della tensione di funzionamento del colletto¬ 
re può essere ottenuto soltanto a spese della velocità di 
commutazione del transistore stesso. La soluzione pratica 
consiste quindi nello scegliere un transistore avente un V CES 
superiore di due volte la massima tensione di alimentazio¬ 
ne, e di rallentare l'aumento della tensione sul collettore in 
maniera tale che la corrente di collettore risulti ridotta a 
zero prima che la tensione di collettore superi il valore di 
V CE0 . I componenti aggiuntivi necessari per rallentare l’au¬ 
mento della tensione di collettore sono disegnati tratteggiati 
nei circuiti n. 1, 3 e 6 di figura 7. 

Concludendo, possiamo dire che per una tensione di rete 
di 220 V, transistori aventi valori superiori a V CE s = 680 V e 
V ceo = 340 V possono considerarsi molto adatti ad essere 
impiegati nei sette tipi di convertitori riportati in fig. 7; per 
una tensione di alimentazione di 240 V, i valori del transi¬ 
store potrebbero superare V C es = 740 V e V CEO = 370 V. Que¬ 
ste esigenze possono essere soddisfatte dai transistori della 
serie BDY93 e BDY96. 

Si danno alcuni casi in cui, pur impiegando lo stesso tipo 
di transistore possono essere impiegate tensioni di alimen¬ 
tazione con valore superiore a quelli indicati più sopra. Per 
esempio, nei circuiti dei convertitori flyback, è possibile ri¬ 
durre la massima tensione sul collettore durante il funzio¬ 
namento normale del convertitore introducendo un tempo 
di conduzione del transistore inferiore al 50% ed aumen¬ 
tando contemporaneamente il numero delle spire dell’av¬ 
volgimento del secondario allo scopo di ottenere la tensione 
di uscita desiderata. Questo artificio sfrutta la proprietà 
fondamentale del convertitore flyback in base alla quale 
il prodotto V x secondi del trasformatore che si ha durante 
il tempo in cui il transistore si trova in conduzione risulta 
esattamente uguale a quello che si ha quando il transistore 
risulta bloccato. 

Questo sistema ha però probabilità di successo soltanto 
nel caso in cui l'induttanza dispersa tra primario e secon¬ 
dario risulta effettivamente di valore zero; in pratica è 
necessario introdurre un adeguato smorzamento allo scopo 
di assorbire il « guizzo » di tensione che può apparire sul 
collettore quando il transistore viene bloccato. Quando si 
realizzano queste condizioni, risultano ridondandi l’avvolgi¬ 
mento bifilare e il relativo diodo riportati nel circuito 1; 
ovviamente, in questo caso, è necessario però che non 
venga tolto il carico dai terminali di uscita dell’alimenta¬ 
tore. 

Nel convertitore in controfase (circuito n. 6, fig. 7), la 
tensione di picco del transistore è 2V ; mentre è semplice- 
mente V, nei convertitori single-ended e a ponte, indicati 
nei circuiti 5 e 7. Un transistore avente valori di V CE s = 740 V 
e di Vceo = 370 V può lavorare con una tensione continua 
di ingresso fino a 370 V nel circuito numero 6; potrà inol¬ 
tre lavorare con tensioni continue di ingresso di valore più 


19 



elevato nei circuiti n. 5 e numero 7, a condizione però che i 
« guizzi » di tensione dovuti all'induttanza dispersa risultino 
sufficientemente soppressi. 

Corrente di collettore del transistore e tempo di commuta¬ 
zione 

Il valore di picco di 2 A per la corrente di collettore dei 
transistori impiegati nei circuiti riportati in fig. 7, venne 
definita corrente « utile » allo scopo di poter calcolare con 
una certa precisione la potenza di uscita fornita dal con¬ 
vertitore. In pratica però, nei circuiti n. 3...7 il valore reale 
della corrente comprende anche componenti aggiuntive do¬ 
vute alla magnetizzazione del trasformatore e alle reti di 
smorzamento per cui, in pratica, il valore da tenere in con¬ 
siderazione si aggira sui 2,5 A. Allo stesso modo, nei circuiti 
numero 1 e 2 del convertitore flyback, la forma donda qua¬ 
drata del picco di corrente del valore di 2 A (che richiede¬ 
rebbe ovviamente una induttanza con valore infinito), di¬ 
venta in pratica una forma d’onda con valore di corrente 
di 1,5 A quando il transistore si trova in conduzione, e con 
valore di 2,5 A quando il transistore risulta bloccato. Da 
quanto sopra si conclude quindi che il transistore deve 
essere in grado di poter commutare con perdite ragionevol¬ 
mente accettabili, correnti con valore di 2,5 A. Ciò significa 
che i tempi di commutazione del transistore dovranno es¬ 
sere più brevi possibile rispetto al tempo del ciclo ma nello 
stesso tempo la frequenza di lavoro dovrà superare il valore 
approssimativo di 20 kHz allo scopo di impedire che il tra¬ 
sformatore sia sede di sibili la cui frequenza cadrebbe nel 
campo delle frequenze udibili. Siccóme alla frequenza di 
20 kHz, il valore del tempo del ciclo ammonta a 50 ps e 
siccome la serie di transistori BDY93 possiede valori tipici 
di tempi di conduzione. (t„„) e tempi di bloccaggio (t ( ) con 
valore rispettivamente di 0,25 e 0,4 ps (ciascuno inferiore 
dell’1% rispetto al tempo del ciclo), appare evidente che 
questa serie di transistori è molto adatta ad essere impie¬ 
gata in questi alimentatori switched-mode. 

Pertanto, come indicato nella precedente tabella, il tran¬ 
sistore BDY93 potrà fornire, in pratica, potenze di uscita 
che vanno da 100 W a 400 W. Con un transistóre più potente, 
come per esempio sarebbe il BDY96, il quale possiede gli 
stessi valori di tensione e pressapoco gli stessi valori dei 


tempi di commutazione ma presenta invece una corrente 
doppia del BDY93, è possibile ottenere valori raddoppiati 
della potenza di uscita, e fcioè, da 200 W ... 800 W negli stessi 
circuiti riportati in fig. 7. 

Se un transistore viene fatto lavorare con correnti di 
picco con valore più elevato di quelli specificati per il suo 
tempo di commutazione, i tempi di commutazione dovran¬ 
no essere proporzionalmente allungati. Se invece, questo 
stesso transistore viene fatto lavorare con correnti di picco 
di valore più basso, i tempi di commutazione potranno 
essere abbrevviati. Da quanto sopra si può concludere che 
la frequenza ottimale di lavoro risulta ridotta nel caso in 
cui si lavori con correnti più elevate, ed invece può essere 
aumentata nel caso in cui si lavori con valori di correnti 
più bassi. 

I tempi di bloccaggio dei transistori di commutazione ad 
alta tensione dipendono fortemente dal valore della tempe¬ 
ratura ed inoltre dipendono in larga misura anche dalla 
forma d’onda della corrente del segnale di pilotaggio appli¬ 
cato alla base. E’ per questo motivo che il progetto dei cir¬ 
cuiti di pilotaggio impienganti questi tipi di transistori do¬ 
vrà essere fatto adottando particolari precauzioni. 

Alimentatore stabilizzato switched-mode 
alimentato con tensioni continue più basse 

Tutti i circuiti-base riportati in fig. 7 possono essere im¬ 
piegati teoricamente anche nel caso di tensioni di alimen¬ 
tazione (ingresso) con valore più basso; in pratica, però, 
risultano più adatti allo scopo i circuiti-base n. 1, n. 3 e 
n. 6 nei quali, come abbiamo visto, il transistore può lavo¬ 
rare con una tensione doppia rispetto al valore della ten¬ 
sione di alimentazione (tensione continua all’ingresso del¬ 
l’alimentatore). 

Con i transistori progettati per lavorare con tensioni di 
alimentazione più basse, (per esempio|con valori di tensio¬ 
ne di 50 V o anche meno) è possibile ottenere con relativa 
facilità, velocità di commutazione più elevate, ed inoltre 
con circuiti di pilotaggio ben progettati, arfche i tempi di 
bloccaggio dei transistori possono assumere i valori oscil¬ 
lanti sullo 0,1 ps. A sua volta, la frequenza di lavoro di ali¬ 
mentatori stabilizzati destinati ad essere alimentati con ten- 
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sioni di ingresso più basse può, per esempio, assumere il 
valore di 50 kHz; ed in questo caso è possibile ridurre le 
dimensioni sia del trasformatore di uscita sia del conden¬ 
satore di livellamento. 

Lavorando alla frequenza di 50 kHz, il tempo del ciclo 
assume ovviamente il valore di 20 ps. Come regola generale, 
si deve tener presente che il tempo di caduta (fall time) del 
transistore non deve superare di circa l'l% il valore di 
20 ps e cioè 0,2 ps. 

Il transistore di potenza ad elevata velocità di commuta¬ 
zione BDY90 possiede un tempo di caduta inferiore a 0,2 ps 
con una corrente di 5 A. Da ciò consegue, che lavorando ad 
una frequenza di 50 kHz con un picco « utile » di corrente 
di 5 A e una tensione di alimentazione « utile » di 40 V, il 
transistore BDY90 è in grado di produrre potenze di uscita 
corrispondenti a metà valore di quelle indicate nella tabella 
1 e pertanto, sarà in grado di fornire potenze oscillanti da 
50 W a 200 W a seconda del circuito e della forma d’onda 
della corrente di collettore impiegata. 

Impiegando il BDY90 con una tensione nominale di 28 V 
e nella supposizione che la tensione di alimentazione « utile » 
minima sia 25 V e la corrente di picco « utile » sia di 8 A, è 


possibile ottenere gli stessi valori dì potenza di uscita indi¬ 
cati più sopra. Ad ogni modo, però, per controbilanciare le 
perdite di commutazione che tendono ad aumentare alle 
correnti più elevate, la frequenza di lavoro dovrebbe essere 
portata a circa 26 kHz. 

Nei circuiti n. 1, n. 3 e n. 6, sempre nel caso in cui venga 
impiegato il transistore BDY90, la massima tensione di ali¬ 
mentazione di ingresso dovrebbe essere 60 V, e cioè metà il 
valore V C bs del transistore (120 V). In alcune applicazioni 
telefoniche, con tensioni di alimentazione continue con va¬ 
lore nominale di 50 V (vale a dire tensioni di alimentazione 
« utili » di 40 V), possono essere ammessi transitori fino ad 
un massimo valore di picco di 70 V. In questi casi però sa¬ 
rebbe più adatto il transistore BUY87 con la sua V C eo di 
150 V. Per questo tipo di transistore, i tempi di commuta¬ 
zione risultano specificati per un valore di una corrente di 
picco di 7 A, per cui può essere impiegata una corrente 
« utile » fino a 5 A, ed anche in questo caso, le potenze di 
uscita risulterebbero 100 W (50 W) per il circuito n. 1, 100 W 
per il circuito n. 3 ed infine 200 W per il circuito n. 6. 

ing. L.E. Jansson 
del "Mullard Central Laboratory” 
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ESEMPI PRATICI 



AVVERTENZA IMPORTANTE 

Alla fine di questi “esempi pratici” abbiamo aggiunto una lista aggiornata di com¬ 
ponenti attivi e passivi che la Philips-Elcoma consiglia di impiegare per la realiz¬ 
zazione degli alimentatori stabilizzati a commutazione. 



Alimentatore a commutazione 
per la realizzazione di un 
caricabatterie da rete trifase, 
380 V, 2 kW 


Si descrive il progetto completo di un caricabatterie (32 V/63 A). Il circuito impiega due 
convertitori diretti in controfase. La frequenza di lavoro è 25 kHz. La tensione d’uscita è rego¬ 
labile tra 16 V e 32 V e la corrente tra 0 e 63 A. I transistori finali sono i tipi BUX 82 - BUX 80 
in configurazione darlington. Il circuito integrato di controllo è il TDA 1060. Il rendimento rag¬ 
giunge il 90%. 


1. - INTRODUZIONE 

Lo schema semplificato dell’alimentatore stabilizzato 
a commutazione (un convertitore diretto doppio) per 
rete trifase è riportato in fig. 1. La potenza trattala 
è 2 kW. 

L’alimentatore parte da una tensione di rete trifase 
(380 V) per cui la tensione raddrizzata d'ingresso (Vi) 
avrà un valore superiore a 600 V. Siccome la tensione 
collettore-emettitore (V<ksm) dei transistori finali BUX 80 
ammonta a 800 V, il convertitore scelto sarà il tipo a 
due transistori. Ciò restringerà la tensione collettore- 
emettitore al valore della tensione d'ingresso (Vi) in¬ 
crementata da un certo valore di sovraoscinazione 
(overshoot). Un altro vantaggio offerto dal sistema a 
due transistori è la costruzione estremamente semplice 
del trasformatore. Non è richiesto infatti alcun avvol¬ 
gimento di smagnetizzazione in quanto la tensione del 
trasformatore viene limitata al valore della tensione 
d’ingresso Vi, dai due diodi BYW 19. 

I due diodi diretti d’uscita BYW 92 sono collegati 
ad un diodo volano comune (2 X BYW 92 in parallelo) 
e al filtro d'uscita Lo/Co. Il valore della tensione e 
della corrente d’uscita viene accertato dal resistore R„, 
e dal condensatore G. rispettivamente, e inoltrato al 
circuito integrato (circuito di controllo) TDA 1060. 


2. - I TRANSISTORI D’USCITA 

La corrente massima trattata da questi transistori 
in condizioni di funzionamento normale, ammonta a 
7 A; di conseguenza essi dovranno essere collegati in 
configurazione Darlington (BUX 92/BUX 80). La rete 
DI, RI, CI tende a ridurre il transitorio dV/dt della 
tensione di collettore dei transistori; transitorio che si 
verifica ogni qualvolta i transistori si bloccano. 

3. - IL CIRCUITO DI PILOTAGGIO 

E’ indicato in fig. 3. 1 transistori A e B (fig. 1) ven¬ 
gono pilotati contemporaneamente. Quando il BD 230 
viene bloccato dal circuito di controllo, anche la sor¬ 
gente di corrente (BD 434) viene interrotta, e di conse¬ 
guenza, l’energia magnetica immagazzinata nei trasfor¬ 
matori T3 e T4 porterà in conduzione, tramite D3, ì 
transistori d’uscita. 

I diodi di desaturazione D2 e D3 impediscono feno¬ 
meni di sovrapilotaggio, il che tende a migliorare la 
condizione di bloccaggio. Il condensatore C2 viene ca¬ 
ricato dal l'impulso positivo di pilotaggio della base. 
La tensione ai capi di questo condensatore serve per il 
pilotaggio negativo di base del transistore durante la 
fase di bloccaggio del medesimo. Se gli impulsi che 
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Fig. 1 - Schema elettrico del convertitore in controfase da 2kW. 



portano in conduzione il transistore risultassero molto 
brevi, il condensatore C2 non verrebbe sufficientemente 
caricato. Questo inconveniente viene evitato grazie ad 
un circuito di carica aggiuntivo collegato al trasforma¬ 
tore principale tramite il diodo D4. 

Quando il transistore BD 230 entra in conduzione, 
abbiamo circolazione di corrente nel primario, e di 
conseguenza, entrata in conduzione anche dei transi¬ 
stori BD 646, cui corrisponderà una corrente di base 
negativa (tramite LI) dei transistori finali. 

4. - IL CIRCUITO D’INGRESSO 

La fig. 2 indica che la tensione di rete (380 V) viene 
raddrizzata da 6 BYX 96. Inizialmente, la corrente rad¬ 
drizzata scorre attraverso il resistore R2. In questa fa¬ 
se, nei diodi e nel condensatore la corrente di spunto è 



Fig. 2 - Circuito d'ingresso del convertitore. 


limitata. Successivamente avviene la carica del con¬ 
densatore C4 da parte degli impulsi della tensione di 
rete raddrizzati presenti ai capi del trasformatore prin¬ 
cipale Tl, costituito da un’unica spira. Quando la ten¬ 
sione che si forma ai capi di C4 raggiunge il livello di 
pilotaggio del tiristore BTW 45 quest'ultimo s’innesche¬ 
rà, e cortocircuiterà il resistore R2. 

5. - IL CIRCUITO DI CONTROLLO 

E’ riportato in fig. 4. La parte essenziale è costituita 
dal circuito integrato TDA 1060 (fig. 4a), appositamente 
realizzato per il controllo degli alimentatori a commu¬ 
tazione. 

Le funzioni contenute in questo integrato sono le 
seguenti: 

— sorgente di tensione di alimentazione stabilizzata 

— sorgente di una tensione di riferimento 

— generatore di un segnale a dente di sega 

— modulatore di ampiezza degli impulsi 

— interruttore on/off a distanza 

— ingresso limitatore di corrente 

— protezione nei confronti di una bassa tensione di 
alimentazione 

— protezione nei confronti di un guasto o di un’aper¬ 
tura dell’anello di controreazione 

— stadio d’uscita 

— protezione contro sovratensioni e sistema di sma¬ 
gnetizzazione del nucleo del trasformatore d’uscita 

— regolazione del massimo valore del ciclo di utiliz¬ 
zazione 

— ingresso per sincronizzazione esterna. 
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Fig. 3 - Circuito di pilotaggio 1 (2) del convertitore. 


La frequenza del segnale di controllo fornito dal¬ 
l'integrato TDA 1060, viene fissata a 50 kHz dai valori 
indicati per R3 e C3. I resistori R4 e R5 fissano il mas¬ 
simo fattore di utilizzazione, (6max » 73,5°/o sul termi¬ 
nale 15 e » 37 0, ò su PI o P2). 

La tensione di uscita v è applicata all’ingresso del 
comparatore 3 tramite un partitore di tensione, varia¬ 
bile tramite R6. 

La limitazione della corrente d’uscita si ottiene ridu¬ 
cendo l’ampiezza deJl'impulso tramite il terminale 5 
del TDA 1060. Questa riduzione dell’ampiezza dell’im¬ 
pulso viene realizzata nel caso in cui la tensione sul 
terminale 5 diventi più bassa di quella presente sul ter¬ 
minale 4 o 6. 

La tensione sul terminale 5 proviene dall’uscita del¬ 
l’amplificatore operazionale NE 535N. Questa uscita 
tende a diminuire di valore nel caso in cui l’informa¬ 
zione i, ricavata ai capi del resistore Rm (vedi fig. 1) 
supera l’informazione di riferimento ricavata ai capi 
di R37. 

Il circuito di "feed forward” (terminale 16 del 
TDA 1060), riduce il ciclo di utilizzazione (5 m ,0 nel caso 
V, superasse i 500 V. In ogni caso, il prodotto V> x 5. -, 
rimane costante. 


6. - PROGETTO DEL TRASFORMATORE 

Per il progetto del trasformatore si tennero presenti 
i seguenti valori: 

— massimo valore del ciclo di utilizzazione della cor¬ 
rente di collettore 5<» = 0,4. Il tempo massimo di 
magnetizzazione si ha in corrispondenza di 5™, = 0,5. 

— frequenza di lavoro = 25 kHz 

— tensione raddrizzata d’ingresso = 450 600 V 

— caduta complessiva di tensione ai capi del seconda¬ 
rio = 2 V (V„ + Vp.rt.,0 

— tensione d’uscita massima Vo au = 32 V 

— corrente d’uscita massima L <*» = 63 A 

— nucleo in ferrite usato per il trasformatore 
UI-93/80/30, 3C8. 



Dati per la costruzione del trasformatore: 

— le (lunghezza effettiva del circuito magnetico) 

= 204 mm 

— Ae (area effettiva della sezione del nucleo) = 780 mm 2 

— Ve (volume effettivo del nucleo) = 158.000 mm 2 



X. _ J 


Fig. 4 - Circuito di controllo del convertitore. 
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Fig. 4a - Funzioni contenute nel TDA1060: Alimentatore 
stabilizzato; tensione di riferimento compensata contro va¬ 
riazioni di temperature; generatore del dente di sega; mo¬ 
dulatore larghezza dell’impulso; controllo on/off a distanza; 
limitatore di corrente; protezione dell’alimentatore di bas¬ 
sa tensione; protezione per guasti nell'anello di reazione; 
protezione contro sovratensioni e magnetizzazione del nu¬ 
cleo regolazione del valore massimo del ciclo di utilizza¬ 
zione; sincronizzazione esterna; controllo "feed forward”. 


— pr (permeabilità relativa) = 1,5 X IO- 3 

— Bm« (massimo) picco ammissibile del flusso nel nu¬ 
cleo = 0,32 T 

— bw,n larghezza disponibile per l’avvolgimento) 

= 27 mm (per isolamento classe II) 

— Vti (valore della tensione d’ingresso in corrispon¬ 
denza del quale entra in funzione il sistema "feed- 
forward") = 500 V. 

6.1 - Numero delle spire 

Il rapporto spire n = N P /N, = 2 8„ ff V, „■„/( Vn + + 

+ V.) 

n = 2 x 0,4 x 450/ (2 + 32) = 10,6 



Fig. 5a - Dati perla costruzione dei trasformatori (Tl, T2) 
P = primario: 42 spire; piattina di rame 21 x 0,05 min’ 
S = secondario: 4 spire; piattina di rame 21 x 0,05 mm’ 
S„ = schermo; foglio di rame 21 x 0,05 mm’ 

M = isolamento rete 35 x 0,2 mm’ 

Nucleo VI 93/80/30, 3C8 senza traferro 


Il numero delle spire del primario (N„) è dato da: 

Szua. X V ff 

N P »- 

Bit i X Ac X f 

0,5 x 500 

Jì-- 

0,32 x 780 x IO- 6 x 25 x IO 3 

» 40 

In pratica il numero di spire scelto è stato N P = 42. 
Per cui il numero di spire del secondario sarà: 

N, 

N, = - = 4 

10,6 


6.2 - Corrente nel primario 

L’induttanza del primario è data da 

Lp — Np Pr Ac/lc 

= 42’ x4itx io - 7 x 1,5 x IO 3 x 780 x 10 /(204 x 10-’) 
= 12,7 mH 

La corrente di magnetizzazione sarà pertanto 

Smu X Vi min 

Im = - 

Lp x f 

0,5 x 450 

12,7 x 10-’ x 25 x 10’ 

= 0,71 A 

Il transistore d’uscita, dal canto suo, può "assorbire” 
una corrente primaria complessiva data da: 

Lp = In (1 + l /e)/n + Im 

Assegnando a e il valore di 20 (ciò permette di avere 
una buona regolazione di corrente e una bassa alternata 
residua all’uscita), il valore della corrente primaria 
"tollerabile” dal transistore d’uscita sarà: 

I..p = 63 (1 + 1/20)/10,6 + 0,71 
= 6,24 + 0,71 
= 6,95 A 



Fig. 5b - Dati per la costruzione del choke 
L = choke: striscia di rame 30 x 0,5 mm’ 
nucleo = VI 93/80/30, spessore dello spaziatore - 5 mm 
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Fig. Se ■ F r = Ft„/ R c < per avvolgimenti a piattina di rame, in funzione delta frequenza (p — numero degli strati; h = 
spessore della piattina) 


6.3 - Perdite nel trasformatore 

Per ridurre le perdite, entrambi gli avvolgimenti 
vennero realizzati con striscie di rame. Dalla fig. 5c si 
ricava che la striscia di rame che forma il primario 
dovrebbe avere uno spessore di 0,1 mm (p = 42, 
f = 25 kHz). Per ridurre l’altezza deH'awolgimento si 
è però, preferito usare una striscia di rame di spessore 
minore, più precisamente di 0,05 mm; naturalmente ciò 
comportò un aumento di perdite che però risultò del 
tutto accettabile date le piccole entità delle medesime 
(vedi più sotto). 

Il valore ottimale dello spessore della striscia di 
rame del secondario è 0,32 mm (p = 4, f = 25 kHz). 
Venne scelto in pratica lo spessore di 0,3 mrh che agli 
effetti pratici presenta le stesse perdite. 

L’area della sezione della striscia di rame del pri¬ 
mario ammonta inoltre a mm 2 (0,05 x 27), quella del 
secondario a mm 2 (0,3 X 27). 

La resistenza in continua del primario è 
Ree = ki x L x N, x Iw 
nella quale 


k T = fattore di temperatura a 100° C =1,3 
R d = resistività del rame = 1,75 x IO- 8 12 m. 

Per cui sarà; 

Ree = 1,3 x 1,75 x 10“ x \2 x 180 x 10-7(27 x 0,05 x 
x IO- 4 ) = 0,1274 12 

Siccome il rapporto Rc**/Rcc = Fa » 1 (vedi fig. 5c), 
le perdite nel rame del primario saranno: 

Pcul = Ipeff 2 X Ree = Sic 2 X Ree 

nella quale 
le = L/n + 1/2 Im 
= 63/10,6 + 0,35 
= 6,29 A 

per cui le perdite nel rame saranno: 

Pc„, = 0,4 x 6,29 2 x 0,1274 
= 2,02 W 
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0 Base current 


lA/div 



Base voltage lOV/div 


Collector current 2A/div 


Collector voltage 200V/div 


Secondary voltage 50 V/dìv 


Output ripple 50mV/dìv 


Fig. 6 - Andamento della tensione 
(Vbf.) e della corrente di base (I B ) 
dei transistori finali. 


Fig. 7 - Andamento della corrente 
(Ib) e della tensione di collettore 
(Vce) dei transistori finali 


Fig. 8 - Andamento della tensione 
sul secondario e della alternanza re¬ 
sidua all'uscita. 


Le perdite del rame del secondario' sono date da: 

P CU2 = Ree X Fi X 5eff X Io* 

nella quale 

Fr = 1,22 (fig. 5c), 

per cui sarà 

P C u 2 = 1,3 x 1,75 x 10- s x 4 x 180 x IO- 3 x 1,22 x 0,4 x 
x 637(27 x 0,3 x IO- 4 ) 

= 3,92 W 

Per il calcolo delle perdite nel nucleo si ricorse al¬ 
l'espressione 

Pc = 3,6 x f X V. x 


nella quale 

B,,„ = B max x Seti x V i min /(8i»ai X Veli) 

0,32 x 0,4 x 450 

0,5 X 500 

= 0,23 

L’ammontare delle perdite sarà pertanto dato da: 
Pc - 3,6 x 25 x IO 3 x 158 x 10' x (0,23/0,32) 3 ’ 5 
- 6,23 W 

In definitiva quindi le perdite complessive nel tra¬ 
sformatore ammonteranno a: 

P w = 12,2 W 
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Fig. 9 - Andamento di V ce, h e Vut 
in fase di conduzione ( turn - on) 
dei transistori di potenza. 


Fig. 10 - Andamento di V CE , I B e V BF 
in fase di non-conduzione (turn-off) 
dei transistori di potenza. 


Fig. 11 - Andamento della tensione 
di saturazione V CE 


7. - PROGETTO DEL "CHOKE” 

L'induttanza del "choke" è data da: 

Lo = e, (Vo +■ V r . rdi , t ) (1 — 26™.„) t/4L 

nella quale 

a = vedi al paragrafo 6.2 
t = 40 ps 

5,o>n = Vi m ;„ x Sctr/Vmax = 450 x 0,4/600 = 0,3 

Pertanto, il valore dell’induttanza sarà: 

L, - 20 x 34 X 0,4 x 40 x 107(4 x 63) 

= 43,2 pH 


in pratica si scelse il valore di 45 pH. 

L’induttanza venne realizzata sullo stesso tipo di 
nucleo con il quale vennero realizzati i trasformatori, e 
cioè sul nucleo"UI-93/80/30, 3C8. 

Per impedire la saturazione del nucleo, il numero 
delle spire del choke dovrà essere: 

N^L x I.™ x (1 + 1 /eO/(B x A) 

Per Io si dovrà assumere il valore di corrente che 
si ha quando vengono posti in cortocircuito i morsetti 
d'uscita. Tale valore ammonta a 73 A (vedi sez. 6 in 
fig. 16). 
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Fig. 12 - Andamento di V B e e l c du¬ 
rante il passaggio dalla condizione 
di assenza di carico alla condizione 
di cortocircuito. 


Fig. 13 - Andamento dì I c , h e V BE 
dei transistori di pilotaggio durante 
la condizione di cortocircuito. 


Fig. 14 - Andamento di V ce e L in 
fase di commutazione in condizioni 
di cortocircuito. 


Ciò premesso, il numero di spire del choke sarà: 

Nl ^ 45 x IO- 4 x 73 (1 + l/20)/(0,32 x 780 x IO- 4 ) 

^ 13,8 arrotondato in 14. 

Per ottenere l’induttanza richiesta di 45 p.H, occor¬ 
rerà inserire tra le parti del nucleo uno spaziatore con 
spessore di 5 mm. L’avvolgimento del choke è costi¬ 
tuito da una striscia di rame con sez. di 30 x 0,5 mm 3 . 
In questo caso l’altezza assunta dall’avvolgimento non 
crea problemi. Le perdite del rame del choke sono: 

P cu = 1,3 x 1,75 x IO- 8 x 14 x 180 x IO- 5 x 637 
/(30 x 0,5 x IO- 4 ) 

= 15,2 W 


8. - COMPORTAMENTO DINAMICO 
Forme d’onda generali 

Tutte le forme d'onda riportate vennero ricavate 
con una Vi = 500 V e una I„ = 65 A e transistori con 
caratteristiche medie. 

Le figure 6 e 7 riportano le forme d’onda delle 
tensioni rispettivamente di base e di collettore dei tran¬ 
sistori finali. L’alternata residua sulla tensione d’uscita 
e la tensione sul secondario sono riportate nella fig 8. 
L’alternata è inferiore a 50 mV PP . La tensione inversa 
ai capi dei diodi d’uscita è inferiore a 70 V. 
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Caratteristiche di commutazione dei transistori di 
uscita 

Le figure 9 e 10 mostrano chiaramente quanto 
buona sia la caratteristica d’uscita dei transistori finali 
darlington. Se il pilotaggio è corretto, avremo invaria¬ 
bilmente perdite basse sia in saturazione che in fase di 
commutazione. 


Funzionamento in condizione di cortocircuito 

La figura 12 indica come aumenta la corrente di 
collettore quando l'uscita del convertitore passa dalla 
condizione di assenza di carico a quella di cortocircuito. 
La figura indica anche l’andamento della tensione Vbe 
di un darlington d’uscita. Si vede chiaramente che il 
segnale di pilotaggio mantiene la sua parte negativa 
anche durante la condizione di cortocircuito. Dalle fi¬ 
gure 13 e 14 si può rilevare il perfetto comportamento 
mantenuto dai transistori finali in fase di commuta¬ 


zione anche durante la condizione di cortocircuito. 

In figura 14, il livello della tensione di saturazione 
corrisponde alla tensione ”Vu in fase di conduzione” 
di figura 11, 


Prestazioni 

II rendimento di questo convertitore ammonta ai 
90% (fig. 15). Questo valore si mantiene inalterato per 
carichi medi-massimi. Per correnti superiori a 5 A, il 
suo valore scende al 65%. 

La fig. 16 indica la regolazione della tensione di 
uscita. La tensione V„ = f (V.) presenta una variazione 
AV„ = 110 mV entro tutto il campo di variazione della 
tensione d’ingresso (± 0,2%). 

La tensione V„ = f (L) presenta un AV., di 130 mV 
quando L passa da 5 A a 64 A ( ± 0,2%). In condizione 
di cortocircuito la corrente d’uscita può raggiungere 
il valore di 73 A. 
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Due alimentatori a commutazione 
di potenza 

Tensione/corrente d’uscita: 24 V / 21 A 

5,5 V / 200 A 


Viene presentato il progetto completo di due alimentatori stabilizzati a commutazione 
con potenza d’uscita 24 V x 21 A (500 W) e 5,5 V x 200 A (1,1 kV). Il transistore - interruttore 
impiegato è il BUX 80. La regolazione della potenza d’uscita e i circuiti di protezione 
sono contenuti nel TDA 1060, un nuovo integrato espressamente realizzato per gli ali¬ 
mentatori a commutazione per impieghi professionali. 


1. Introduzione 

I transistori della famiglia BUX 80...87 (fìg. 1) sono 
stati sviluppati per soddisfare le esigenze dei moderni 
alimentatori stabilizzati a commutazione (Switched- 
Mode-Power-Supply). Questa nuova serie possiede ten¬ 
sioni collettore-emettitore superiori a quelle dei loro 
predecessori (e cioè in BDY 93...97); anche i tempi di 
commutazione alle temperature elevate sono più brevi. 

La nuova tecnologia della passivazione in vetro del¬ 
la superficie del cristallo unitamente alla struttura « a 
mesa » del medesimo, consentono a questi transistori 
di avere una notevole stabih'à delle correnti di disper¬ 
sione che, com’è noto, si originano quando il transi¬ 
store lavora a temperature di giunzione elevate. 

Nella tabella 1 riportiamo i dati più significativi di 
questa nuova famiglia. 

2. Scelta del convertitore c/c più adatto 

In fìg. 2 è riportato un grafico molto significativo. 
Da esso si ricava che il convertitore c/c più impiegato 
è il tipo «flyback» (Sperrwandler). Ciò è dovuto al 
fatto che esso è il tipo di convertitore più semplice e 
più economico; impiega infatti un solo componente 
induttivo, e cioè un trasformatore che serve contem¬ 
poraneamente da elemento separatore dalla rete, e da 


immagazzinatore di energia. Ciò richiede però uno 
stretto accoppiamento tra primario e secondario, il 
che ha come vantaggio una bassa induttanza dispersa. 

Il grafico di fig. 2 dimostra che il convertitore tipo 
« flvback » è molto adatto per basse potenze (< 10 W) 



Fig. J - Transistori della serie BUX 80/87 per alimentatori 
stabilizzati a commutazione. 
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Fig. 2 - Grafico per la scelta del tipo di convertitore c/c 
più adatto in base alla tensione e alla potenza d'uscita 
desiderate. In basso sono riportati i transistori da impie¬ 
gare nei tipi di convertitori scelti: Sperrwandler = con¬ 
vertitore flyback; Durchflusswandler = convertitore for- 
ward; Gegentaktwandler = convertitore in controfase. 


basse e alte tensioni d’uscita (zona a). Per la gamma 
delle potenze e delle tensioni circoscritte nella zona b 
si può impiegare sia il « flyback » che il « forward » 
( Durchflusswandler ). Per potenze e tensioni circo- 
scritte dalla zona c è il tipo <■ forward » che si racco¬ 
manda di impiegare mentre per potenze e tensioni 
elevate (collegamento di più BUX 80/81 in parallelo) 
è tassativo l'impiego dei tipi « forward » o « push- 
pull » (Gegentakt-wandler). 

In basso, nella stessa figura, sono stati indicati 
i tipi di transistori impiegabili a seconda della po¬ 
tenza richiesta e del tipo di convertitore impiegato. 

3. Principio di funzionamento dei convertitori fly¬ 
back e forward 

Scopo di un alimentatore stabilizzato è quello di 
trasformare la tensione alternata di rete applicata al 
suo ingresso in una tensione continua stabilizzata alla 
sua uscita. Per raggiungere questo scopo, la tensione 
di rete viene prima raddrizzata e poi applicata ad 
un convertitore cc/cc a ciclo di conduzione variabile 
(5 = duty cycle). 

I tipi di convertitori impiegati più comunemente 
sono: 

— il tipo flyback; 

— il tipo forward. 

Nel primo tipo (fig. 3), l’energia viene applicata ad 
una induttanza (choke) durante il tempo in cui il 
transistore-interruttore conduce (on-period), e succes¬ 
sivamente applicata al carico durante il tempo in cui 
il transistore-interruttore è bloccato (off-period). Que¬ 
sto tipo di convertitore è chiamato anche converti¬ 
tore a commutazione tipo parallelo. 

Nel secondo tipo di convertitore (forward), l’ener¬ 
gia viene immagazzinata in una induttanza (choke) e 
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Fig. 3 - Circuito di principio di un convertitore cc/cc 
« flyback » e relative forme d’onda e formule; per la ver¬ 
sione con isolamento dalla rete, V 0 dell'equazione dovrà 
essere sostituito con nV 0 indicando n il rapporto spire del 
trasformatore. 


Note: nel circuito di principio, la freccia a tratto continuo 
indica il percorso della corrente quando il transistore-in¬ 
terruttore conduce; la freccia a tratti discontinui indica 
invece il percorso della corrente quando il transistore-in¬ 
terruttore è bloccato. Il valore dell'induttanza L„nella 
relativa formula, vale nel caso di circolazione ininterrotta 
della corrente nel choke. 
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applicata nello stesso tempo al carico durante il tem¬ 
po in cui il transistore-interruttore conduce (on-pe- 
riod). Questo tipo di convertitore è noto anche come 
convertitore tipo serie. 

Lo schema di principio di un convertitore flyback 
(Sperrwandler) è riportato in fig. 3. Quando il transi¬ 
store-interruttore conduce (on), il diodo risulta pola¬ 
rizzato in senso inverso, e tutta l’energia viene imma¬ 
gazzinata nell'induttanza (choke L). Quando il tran¬ 
sistore cessa di condurre (off), la tensione ai capi del¬ 
l’induttanza L cambia polarità, il diodo comincia a 
condurre, e l’energia immagazzinata nel choke L viene 
trasformata in una corrispondente carica elettrostati¬ 
ca che viene immagazzinata nel condensatore d’uscita. 

E’ evidente che variando il tempo di conduzione 
del transistore-interruttore è possibile variare corri¬ 
spondentemente l’energia immagazzinata nell’induttan¬ 
za, e di conseguenza, la tensione d’uscita. Questo è 
infatti il principio di funzionamento dell’alimentatore 
stabilizzato a commutazione. 

In un convertitore tipo flyback, tutta l’energia tra¬ 
sferita nel condensatore d’uscita si trova inizialmente 
immagazzinata nel choke. Per questo motivo è possi¬ 
bile aggiungere al choke un avvolgimento secondario 
raggiungendo in questa maniera lo scopo di separare 
galvanicamente l’ingresso e l’uscita dell’alimentatore 
(separazione dalla rete). 

L’aggiunta del secondario può però dare origine 
a fenomeni di « ringing » della tensione emettitore¬ 
collettore del transistore-interruttore; ciò può però 
essere evitato realizzando un accoppiamento molto 
stretto tra primario e secondario del choke; in questa 
maniera si riduce infatti l’induttanza dispersa, ori¬ 
gine del suddetto fenomeno. 

Per ridurre l’impedenza interna del convertitore, 
occorre che l’induttanza del choke sia sufficientemen¬ 
te elevata in maniera da essere sicuri che il diodo 
non possa mai essere polarizzato in senso inverso 
prima che il transistore-interruttore inizi a condurre. 

Un inconveniente di questo tipo di convertitore è 
che il condensatore d’uscita viene caricato solo du¬ 
rante il tempo in cui il transistore-interruttore non 
conduce. La corrente alternata di carica del conden¬ 
satore (e di conseguenza, l’ondulazione residua) risul¬ 
terà molto più grande che in un convertitore tipo 
« forward ». 

Uno schema di principio di quest’ultimo è ripor¬ 
tato in fig. 4. In questo caso, quando il transistore-in¬ 
terruttore conduce (fase-on), il diodo risulta polariz¬ 
zato in senso inverso, il condensatore d'uscita si ca¬ 
rica e l’energia viene immagazzinata nel choke. Quan¬ 
do il transistore-interruttore cessa di condurre (fase- 
off), la tensione ai capi del choke inverte la sua pola¬ 
rità, il diodo conduce e l'energia previamente imma¬ 
gazzinata nel choke viene trasformata in una corri¬ 
spondente carica elettrostatica immagazzinata nel con¬ 
densatore d’uscita. Anche in questo caso, variando il 
tempo di conduzione del transistore-interruttore, si 
varierà, in ultima analisi, l’energia immagazzinata nel 
condensatore d'uscita. E’ il solito principio su cui si 
basa l'alimentatore stabilizzato a commutazione. 

Abbiamo visto che il diodo consente di continuare 
a trasferire energia nel condensatore d’uscita anche 
quando il transistore-interruttore non conduce per 
questa sua funzione viene chiamato « diodo volano ». 
Siccome quando il diodo volano conduce la tensione ai 
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Fig. 4 - Circuito di principio di un convertitore cc/cc tipo 
« forward » e relative forme d'onda e formule. Valgono le 
note riportate nella didascalia della fig. 3. 


capi del choke è uguale alla tensione stabilizzata d’usci¬ 
ta, sarà sempre possibile ottenere valori di tensione sta¬ 
bilizzata più bassi semplicemente accoppiando al cho¬ 
ke un secondario munito di diodo raddrizzatore ('). 

Quando si fa ciò, bisogna tener presente che qual¬ 
siasi carico applicato a questo « secondario » tenderà 
a ridurre l’energia trasferita al condensatore d’uscita. 

Anche in questo caso, per ridurre l’impedenza in¬ 
terna del convertitore occorrerà che il diodo volano 


1) Normalmente, se il choke ha più -di un avvolgimento, esso 
viene rappresentato negli schemi elettrici con il simbolo .gra¬ 
fico del trasformatore, nonostante la sua vera funzione sia 
quella a cui abbiamo accennato in precedenza. 
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Fig. 5 - Andamento delle correnti e delle tensioni nel tran¬ 
sistore-interruttore di un alimentatore stabilizzato a com¬ 
mutazione. 


non venga polarizzato in senso inverso prima che il 
transistore-interruttore inizi a condurre. 

L'isolamento dalla rete di questo tipo di conver¬ 
titore si può ottenere solo mediante aggiunta di un 
trasformatore di potenza e di un diodo di potenza. 


4. Come impiegare correttamente i transistori della 

serie BUX 80 

In fìg. 5 si può vedere l’andamento tipico che de¬ 
vono avere le correnti di base e di collettore, e la ten¬ 
sione emettitore-collettore nel transistore-interruttore 
di un alimentatore stabilizzato a commutazione. 

La corrente di base capace di fornire il valore di 
picco richiesto per la corrente di collettore (Li) si 
trova indicata per i transistori serie BUX 80 nella 
fìg. 6. Questi grafici sono stati ricavati da una serie 
di misure effettuate su questi transistori. L B è una 
induttanza sistemata nel circuito di base (vedi fig. 7): 
suo compito è quello di allungare il tempo di decre¬ 
scita della corrente di base, con il risultato di faci¬ 
litare il bloccaggio del transistore-interruttore. 

Sempre in questi grafici, si deve tener presente che 
V 2 (tensione base-emettitore) non dovrà mai essere 
inferiore a 4 V in fase di bloccaggio del transistore- 
interruttore mentre in fase di conduzione del mede¬ 
simo, non dovrà superare i 7 V. 

In fig. 7 abbiamo riportato alcune soluzioni cir¬ 
cuitali relative al circuito di base del transistore-inter¬ 
ruttore, capaci di dare l'andamento delle curve e delle 
correnti riportate in fig. 6. Nel caso del circuito in 
fig. 7 b, la tensione di bloccaggio nel circuito di base 
è data da: 

V B 

V 2 = — + v 3 , 

V 

nella quale Vj = Ibi R3 è la tensione che si forma 
ai capi del condensatore C3 alla fine della fase di 
conduzione del transistore - interruttore. 



o,' 1 L,< A > 


Fig. 6 - Grafici per la scelta della corrente di base e della tensione base-emettitore più adatta, in funzione della 
corrente di collettore del transistore-interruttore (la) e del tipo di transistore impiegato. Si consiglia di realizzare 
l'induttanza L B con i valori specificati. 
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Fig. 6 (continuazione) Grafici per la scelta della corrente di base e della tensione base-emettitore più adatta in 
funzione della corrente di collettore del transistore-interrutore (la) e del tipo di transistore impiegato. Si consiglia 
di realizzare l'induttanza L B con i valori specificati. 


5. Circuiti di controllo e di protezione di un alimen¬ 
tatore a commutazione: TDA 1060 

E' noto che questi circuiti rappresentano « il cuo¬ 
re » di un alimentatore a commutazione. Attualmente 
si trovano tutti in forma integrata nel chip del TDA 
1060, per cui il lavoro del progettista risulta enorme¬ 
mente semplificato. 

Il TDA 1060 è un DIL a 16 terminali in contenitore 
plastico o ceramico. In fig. 8 è riportato uno schema 
a blocchi. 

Le funzioni principali contenute in questo integrato 
sono le seguenti: 

— una tensione di riferimento compensata nei con¬ 
fronti delle variazioni della temperatura; 

— un amplificatore della tensione d’errore con ingres¬ 
so sul terminale 3. L’uscita è collegata al termi¬ 
nale 4 per cui il guadagno è regolabile agendo su 
resistori esterni; 


— un generatore di un dente di sega con ingresso 
sincronizzazione compatibile TL.; 

— un modulatore dell’ampiezza dell'impulso di pilo¬ 
taggio del transistore-interruttore (PWM) con ciclo 
di utilizzazione (5) compreso tra 0 e 95%. Questo 
modulatore possiede due impulsi aggiuntivi. Il ter¬ 
mine 6 può essere usato per una regolazione più 
accurata del 6 max . Il terminale 5 consente un ac¬ 
cesso diretto al modulatore; 

— una « porta » sistemata all’uscita del modulatore 
che provvede a limitare dinamicamente la cor¬ 
rente; 

— un latch che « settato » dall’impulso di ritorno del 
dente di sega e « resettato » dall’impulso di uscita 
dalla porta suddetta, impedisce la formazione di 
un impulso doppio; 



Fig. 7 - Configurazioni di principio per il circuito di base del transistore-interruttore. 
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Fig. 8 - Funzioni contenute nel TDA1060. 


— un secondo latch che funziona da circuito start- 
stop: provvede infatti ad un «bloccaggio rapido» 
e ad una « partenza dolce »; 

— un circuito di protezione per le sovracorrenti che 
opera tramite il circuito start-stop; 

— un ingresso per comando on/off a distanza (ter¬ 
minale 10), anch’esso operante tramite il circuito 
start-stop; 

— un ingresso di inibizione (terminale 13) che per¬ 
mette di eliminare immediatamente l’impulso di 
uscita; 

— una porta d’uscita comandata dai due latch e dal 
circuito inibitore; 

— un transistore finale il cui collettore (terminale 15) 
ed emettitore terminale (14) sono accessibili dal- 
esterno onde poter disporre di impulsi di pola¬ 
rità opposta; 

— un alimentatore comandato per tensione e per cor¬ 
rente (terminali 1 e 12). La tensione stabilizzata 
d’uscita prodotta internamente V z è collegata al 
terminale 2; 

— una funzione speciale chiamata « feed-forward » 
(terminale 16). L’ampiezza del dente di sega viene 
modulata in maniera che il ciclo di utilizzazione 
(5) diventa inversamente proporzionale alla ten¬ 
sione presente su questo piedino: 

C 

5- 

V 16 

— circuiti di protezione dell’anello di controreazione 
i quali riducono praticamente a zero il ciclo di 
utilizzazione nel caso in cui l’anello risulti aperto 
o in corto. 

6. Alimentatore a commutazione con potenza di 
uscita di 500 W 

L’alimentatore stabilizzato a commutazione ripor¬ 


tato in figura 9 è stato progettato per lavorare con 
una tensione di rete di 220 V + 15% —10%. Pertanto, 
la tensione continua raddrizzata di ingresso V; appli¬ 
cata al convertitore (che è del tipo « forward »), an¬ 
drà da 220 V fino a 340 Vc.c. La frequenza di commu¬ 
tazione del transistore-interruttore è 30 kHz. 

Le funzioni di regolazione e di protezione neces¬ 
sarie al corretto funzionamento di questo alimenta¬ 
tore sono espletate dal nuovo circuito integrato TDA 
1060. 

Il resistore da 4,7 fi/10 W serve a impedire pic¬ 
chi eccessivi di corrente assorbiti, al momento della 
messa in funzione dell'alimentatore, dal condensatore 
di livellamento di ingresso (1500 pF). Il resistore di 
protezione, una volta superato questo momento cri¬ 
tico, viene cortocircuitato automaticamente dal tiri- 
store BTW 38, e di conseguenza, vengono eliminate le 
perdite che diversamente verrebbero introdotte dalla 
sua presenza. 

6.1 II transistore-interruttore 

Il transistore-interruttore BUX 80 lavorerà corret¬ 
tamente se la sua corrente di pilotaggio di base avrà 
l’andamento riportato in fig. 9, e se si provvederà a 
collegare sul suo collettore una rete di protezione, 
costituita nel nostro caso, dal diodo BYW19, dal 
condensatore da 10 nF e dal resistore da 330 fi; que¬ 
sti componenti, come è noto, tendono a rallentare il 
tempo di salita della tensione che si forma tra col¬ 
lettore ed emettitore. 

La corrente di base del transistore BUX 80 è pro¬ 
dotta da una tensione di alimentazione di + 5 V; il 
bloccaggio di detta corrente è invece prodotto da una 
tensione di alimentazione di —10 V; la base del BUX 
80 è collegata a queste tensioni tramite una indut¬ 
tanza di 2 pH, (fig. 9). (Questi due valori di tensione 
di alimentazione vengono forniti da un circuito ripor¬ 
tato nello schema dell’alimentatore a commutazione 
da 1100 W che descriveremo più avanti). 
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Fig. 9 - Schema elettrico dell’alimentatore a commutazio¬ 
ne con potenza di uscita di 500 W. Il convertitore cc/cc è 
il tipo « forward ». 

















Fig. 10 - Disposizione degli avvolgimenti nel trasformatore 
di uscita Tri valevole per i convertitori ccfcc impiegati 
negli alimentatori stabilizzati a commutazione con poten¬ 
za di uscita di 500 W (fig. 9) e 1100W (fig. 11). 


consentire una uniforme ripartizione delle correnti 
negli avvolgimenti aggiuntivi. Realizzando il trasfor¬ 
matore Tri in questa maniera, le perdite da esso 
introdotte potranno al massimo raggiungere i 12 W. 
In fig. 10 abbiamo riportato la disposizione degli av¬ 
volgimenti sulle due « gambe » dei nuclei ad U. 


6.4 Dati relativi alla costruzione del trasformatore di 
uscita Tri : 

2 x U 64/39/24-3C8 (senza traferro); 

'A N ]a = Vi N lb 28 spire, filo di rame smaltato da 

0,8 mm 

N 2 17 spire (su ciascuna « gamba » 

del nucleo), piattina di rame con 
dimensioni di 40 X 0,05 mm 2 
V 2 N 3 28 spire, filo di rame smaltato da 

0,8 mm. 


6.5 Dati relativi alla costruzione del choke LI 

Per questo choke si è scelto un valore di indut¬ 
tanza di 330 p.H; come si vede, questo valore è rela¬ 
tivamente elevato ma è stato scelto di proposito allo 
scopo di ottenere ottime condizioni di regolazione pei 
tutti i valori di corrente fornibili dall’alimentazione. 
I dati relativi alla costruzione del choke sono i se¬ 
guenti: 

Nucleo in lamierino a nastro 2 X SG 54/13 « C », DIN 
41 309, Bl. 1 (Traferro complessivo 0,75 mm); 

32 spire di piattina di rame di dimensioni 35 x 0,2 
mm 2 . 


La corrente di pilotaggio di base del transistore 
BUX 80 viene fornita dal trasformatore Tr3; nella 
fase di conduzione, essa risulterà proporzionale alla 
corrente di collettore del BD 433. 

I tre diodi BYX 55 servono a proteggere il cir¬ 
cuito di pilotaggio del transistore-interruttore nel ca¬ 
so quest’ultimo dovesse, per qualsiasi motivo, inter¬ 
rompersi o in qualche modo guastarsi. 

Se vengono attuate le precauzioni a cui abbiamo 
accennato in precedenza, le perdite per dissipazione 
del transistore-interruttore BUX 80 ammonteranno a 
soli fiW (S 12 W). 


6.2 Limitazione della corrente 

Il trasformatore Tr2 unitamente al circuito' rad- 
drizzatore e all’amplificatore differenziale ad esso 
collegato, consentono di avere un segnale proporzionale 
alla corrente di collettore del transistore-interruttore; 
questo segnale viene applicato al modulatore conte¬ 
nuto nel TDA 1060, con il risultato di poter regolare 
ed eventualmente limitare la corrente di uscita del¬ 
l'alimentatore; questo circuito limitatore consente per¬ 
tanto di ottenere una corrente di uscita costante. 


6.3 Trasformatori e choke di uscita 

Gli avvolgimenti primario, secondario e di smagne¬ 
tizzazione del trasformatore Tri vengono avvolti in 
entrambe le «gambe» del nucleo a U; ciò allo scopo 
di ottenere un accoppiamento più stretto possibile, 
specialmente tra gli avvolgimenti primario e di ma¬ 
gnetizzazione (e cioè NI e N3), e nello stesso tempo. 


6.6 Dati relativi alla costruzione dei trasformatori Tr2 
(trasformatore per circuito limitatore di corren¬ 
te), Tr3 (trasformatore di pilotaggio del BUX 80), 
Tr4 (trasformatore di uscita del TDA 1060) 

Trasformatore per circuito limitatore di corrente 
2 xU 15/11/6 (senza traferro); 

N ( 4 spire, filo di rame smaltato da 1 mm; 

N 2 60 spire, filo di rame smaltato da 0,2 mm. 

Trasformatore di pilotaggio del BUX 80 (Tr3): 

2 x U 20/16/7 (senza traferro); 

N[ 5 spire, filo di rame smaltato da 1 mm; 

N 2 16 spire, filo di rame smaltato da 0,6 mm. 

Trasformatore di accoppiamento al TDA 1060 (Tr4): 

2 X U 20/16/7 (senza traferro); 

Nj 300 spire, filo di rame smaltato da 0,1 mm; 

N 2 60 spire, filo di rame smaltato da 0,2 mm. 


6.7 Prestazioni dell’alimentatore stabilizzato da 500 W 


Uscita (P„ max = 500 W) 

Rendimento a pieno cari¬ 
co e con valore nominale 
della tensione di rete 

Variazione della tensione 
di uscita al variare di 
± 20% della tensione di 
rete 


24 V, 21 A 


ti = 82% 


AV 0 

- = 1 % 

V 0 
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Variazione della tensione 
di uscita per una varia¬ 
zione della potenza dal 
valore massimo P G max al 
valore minimo (0,1 P 0 max ) 

Tensioni alternate sovrap¬ 
poste alla tensione di 
uscita 

— tensione di ronzìo alla 
frequenza di 100 Hz fi¬ 
no all’entrata in fun¬ 
zione del sistema di 
regolazione con V, = 
175 V 

— ondulazione residua a 
30 kHz 


AV 0 

- S 0,25% 

V 0 


^ o ronzio pp 20 mV 


A V 0 ondulazione pp 30 mV 


7. Alimentatore stabilizzato a commutazione con 
potenza di uscita di 1,1 kW nel quale il transisto¬ 
re-interruttore è formato da 3 x BUX 80 montati 
in parallelo 

7.1 Criteri di progetto 

Il tipo di convertitore impiegato in questo alimen¬ 
tatore stabilizzato è ancora il tipo « forward » di cui 
in precedenza abbiamo illustrato il principio di fun¬ 
zionamento. Per ottenere .la potenza richiesta il tran¬ 
sistore-interruttore è costituito, in -questo caso, da 
tre transistori BUX 80 collegati in parallelo (vedi figu¬ 
ra 11). Ciò non implica l’adozione di misure di simme- 
trizzazione quali, per esempio, potrebbero essere even¬ 
tuali resistori in serie, a condizione però che i tre 
transistori vengano montati l’uno accanto all’altro e 
si trovino quindi in identiche condizioni termiche. 

Nel primario del trasformatore Tri si hanno cor¬ 
renti di picco con valore fino a 16 A; questo valore 
di corrente è fornito ovviamente dai 3 transistori 
BUX 80 collegati in parallelo; questo elevato valore 
del picco di corrente circolante nel primario di Tri 
viene a dipendere dalla potenza di uscita, dalle 
eventuali perdite che si verificano nei diodi raddriz¬ 
zatori di uscita in corrispondenza di correnti di ca¬ 
rico aggirantesi sui 200 A, e infine dalla conside¬ 
revole energia che viene ad immagazzinarsi nell’indut¬ 
tanza dei collegamenti dei raddrizzatori stessi. Buona 
quota di quest’ultima forma di energia viene però 
riportata nel condensatore di ingresso grazie alla pre¬ 
senza dell’avvolgimento di smagnetizzazione N3. 



Fig. 12 - Esempio di^montaggio dei diodi raddrizzatori di 
uscita (fig. 11). Tutti gli 8 diodi Schottky vengono mon¬ 
tati sullo stesso dissipatore di calore. I collegamenti a 
questi diodi devono essere più corti possibile per mante¬ 
nere le relative induttanze a valori molto bassi. 
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Fig. 13 - Andamento delle correnti e delle tensioni nei 
transistori BUX80 (fig. 11) nel caso di una tensione di 
alimentazione di 220 V e una potenza di uscita di 1 kW. 


La rete formata da D24, C21 e R27 tende a rallen¬ 
tare come nel caso del precedente alimentatore, la 
tensione di salita che si forma tra emettitore e col¬ 
lettore dei transistori BUX 80. Dal canto suo, la rete 
formata da D23, C19 e R24, da una parte tende a 
limitare la tensione che si forma tra i collettori e 
gli emettitori dei suddetti transistori, dall’altra prov¬ 
vede ad innescare il tiristore Thl non appena il con¬ 
vertitore comincia ad oscillare. In questa maniera, 
come già visto, il resistore R23 viene messo in cor¬ 
tocircuito per cui, in regime di funzionamento, non 
dovremo registrare perdite da parte di questa com¬ 
ponente 
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Fig. 14 - V3 andamento della tensione ai capi dell’avvolgi¬ 
mento di smagnetizzazione Ns presente nel trasformatore 
Tri (fig. 11). 

i D i andamento della corrente nel diodo di smagnetizzazio¬ 
ne D3 

2 ; andamento della corrente nel trasformatore Tri 

ina + Ìdu somma delle correnti circolanti nei diodi D23 e 

D24 nel circuito di protezione. 



lOgs/ Tlg. 

Fig. 15 - Ondulazione residua presente sulla tensione di 
uscita (frequenza 20 kHz) in condizioni di massimo carico 

(fig ID- 


Abbiamo già detto a proposito del precedente ali¬ 
mentatore che, all’atto della messa in funzione del¬ 
l’alimentatore, il tiristore Thl è bloccato; in queste 
condizioni, il resistore R23, tende a limitare la cor¬ 
rente circolante nei diodi raddrizzatori D11...D14; que¬ 
sto intenso picco di corrente è prodotto dalla carica 
di condensatori di grande capacità quali appunto 
sono gli elettrolitici C17 e C18. 

Per ciò che riguarda più specificatamente le mo¬ 
dalità di funzionamento dei 3 transistori-interruttori 
BUX 80, e cioè, il loro circuito di pilotaggio, i circuiti 
di protezione, la realizzazione degli avvolgimenti del 
trasformatore di uscita Tri e il sistema di limitazione 
della corrente di uscita, valgono le considerazioni già 
fatte a proposito del progetto dell’alimentatore da 
500 W in precedenza illustrato. 


7.2 Dissipatori di calore 

La potenza complessiva dissipata dai 3 transistori 
BUX 80 ammonta, nelle peggiori condizioni di fun¬ 
zionamento, a 14 W, vale a dire, 4,7 W per transistore. 
Con un valore di resistenza termica tra giunzione e 
base di montaggio pari a 1,1 K/W, e un valore di 
resistenza termica tra base di montaggio e dissipa¬ 
tore di calore pari a 0,5 K/W (montaggio isolato tra¬ 
mite rondella di mica 56.339 e impiego di pasta al 
silicone), occorre che, per una temperatura massima 
alla giunzione pari a 125 °C e una temperatura mas¬ 
sima dell’ambiente pari a 60 °C, il dissipatore di ca¬ 
lore sul quale vengono montati i tre transistori abbia 
una resistenza termica uguale o inferiore a 4 K/W. 

La potenza dissipata dagli 8 diodi raddrizzatori 
Schottky presenti all’uscita del raddrizzatore ammon¬ 
ta, in condizione di massimo carico, a 136 W. Realiz¬ 
zando un buon accoppiamento termico tra il conte¬ 
nitore e il dissipatore di calore sul quale sono mon¬ 
tati questi diodi (vedi fig. 12), la resistenza termica 
del dissipatore potrà essere uguale o inferiore a 0,14 
K/W; ciò vale nel caso in cui la massima temperatura 
alla giunzione sia 100 °C, la massima temperatura 
ambiente sia 60 °C, la resistenza termica tra giunzione 
e base di montaggio sia 1 K/W, ed infine, la resi¬ 
stenza termica fra base di montaggio e dissipatore di 
calore sia 0,2 K/W. 


7.3 Realizzazione dei trasformatori e dei choke 

Trasformatore d'uscita 

Il trasformatore di uscita Tri deve essere dimen¬ 
sionato in maniera da sopportare, a pieno carico, 
una potenza di circa 1300 W. Le perdite nel rame e 
nel nucleo di ferrite ammontano a circa 30 W. La 
disposizione degli avvolgimenti sui nuclei ad « U » 
sono identiche a quelle già descritte per l’alimenta¬ 
tore da 500 W. In particolare, il dimensionamento de¬ 
gli avvolgimenti sarà il seguente: 

2 X U 64/39/24-3C8 (senza traferro) 

Vi Nl a = V 2 N lb 45 spire, filo di rame smaltato 2 X 
0,7 mm (L = 5 mH) 

7 spire (su ciascuna gamba), piat¬ 
tina di rame con dimensioni di 
40 X 0,05 mm 2 

’/2 N 3 45 spire, filo di rame smaltato da 

0,5 mm 
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àio 

50 A/T[g. 


Ims/Tlg. 


Fig. 16 - Andamento della tensione e della corrente di 
uscita nel caso di improvvisa variazione della corrente 
circolante nel carico (fig. 11). 

in alto: AL = 20 A (da 162 A a 182 A) 
sotto : A L = 50 A (da 132 A a 182 A) 


50A/T(g. 

Uo 

2 V/Tlg. 


)j Netzschwingungen 



20 ms/Ttg. 


Choke L, 

Nucleo in lamierino tagliato 2 X SG 54/13 « C », DIN 
41 309, Bl. 1 (trasferro complessivo 1 mm); 

5 spire, piattina di rame con dimensioni di 45 X 
11 mm 2 = 16 pH); 

Perdita nel rame = 15 W. 

Trasformatore circuito limitatore di corrente (Tr2) 

2 X U 15/22/5-3C8 (senza traferro); 

N, 1 spira, filo di rame da 1 mm; 

N 2 30 spire, filo di rame smaltato da 0,2 mm. 

Doppia schermatura (vedi fig. 11). 

Trasformatore di pilotaggio dei transistori interruttori 
(Tr3) 

2 X U 20/32/7-3C8 (senza traferro); 

Nj 3 spire, filo di rame smaltato da 1 mm; 

N 2 , 15 spire, filo di rame smaltato da 0,5 mm. 

Trasformatore di accoppiamento del circuito integrato 
TDA1060 (Tr4) 

2 X U 20/32/7-3C8 (senza traferro); 

N, 300 spire, filo di rame smaltato da 0,1 mm; 

N 2 60 spire, filo di rame smaltato da 0,2 mm. 

Choke di base dei transistori-interruttori (L 2 ) 

16 spire, bobina in aria, diametro 10 mm, L 2 = pH. 

Trasformatore ausiliario (Tr s ) 

Trasformatore di rete a 50 Hz; 

N 2 : 8 V; 0,5 A; 

N 3 : 12 V; 0,5 A; 

N 4 : 20 V; 0,1 A. 

7.4 Prestazioni deH’amplificatore stabilizzato da 1100 W 

Nelle figure 13 e 17 sono riportati alcuni oscillo¬ 
grammi presi nei punti più salienti del circuito del¬ 
l’alimentatore. 

Uscita (P„ , nax = 110 W) 5,5 V, 200 A 

Tensione di rete 220 V, + 10%, —15% 

50 Hz.,.400 Hz 


Rendimento a 200 A (massimo carico) = 74% 

100 A = 76% 

50 A =72% 

20 A = 56% 



Fig. 17 - Caduta della tensione di rete a pieno carico e 
con una tensione di alimentazione di 220 V - 15% (fig. 11). 
Le corrente di rete all’ingresso. A causa della mancanza 
di l/'A periodi della tensione di rete la tensione di uscita 
presenta una leggera interruzione. 


Fig. 18 - Tensione di disturbo (fig. 11) presente sulla ten¬ 
sione di rete (OdB = lpV) confrontata con i livelli mas¬ 
simi della tensione di disturbo presenti sulla rete am¬ 
messi dalle norme VDE 0871/...75 corrispondenti ai capi¬ 
tolati CISPR No 11,1975. 
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Alternata residua sulla ten¬ 
sione di uscita 

— alternata a 100 Hz fino al 
momento dell’entrata in 
funzione dei circuiti di 
regolazione con V; è 
175 V 

— alternata residua a 20 A V D ronzio pp Si 10 mV 

kHz (fig. 17) A V c resldua pp ^ 50 mV 

Massima temperatura am- = 60 °C 

biente 


Fig. 19 - Fotografia dell'alimentatore a commutazione con 
potenza di uscita da 1100 W. 


Variazione della tensione di 
uscita per le variazioni del- A V c 

la tensione di rete in pre- - ^ 0,1% 

cedenza segnalate (fig. 17) V„ 

Variazione della tensione di 
uscita quando la potenza di A V D 

uscita varia dal valore mas- - SI 0,5% 

simo P c max allo 0,1 P c max V„ 


Le misure di protezione di questo alimentatore 
stabilizzato sono tali per cui esso non può subire 
danni sia che venga fatto lavorare a vuoto sia che 
vengano accidentalmente messi in cortocircuito i mor¬ 
setti di uscita sia nel caso di sovraccarico momen¬ 
taneo. 

I disturbi che questo alimentatore stabilizzato di 
potenza potrebbe immettere nella linea di alimenta¬ 
zione della rete si trovano al disotto del livello dei 
valori riportati nei capitolati CISPR N° 11, 1975 corri¬ 
spondenti ai capitolati VDE 0871/...75. (Vedi fig. 18). 


TABELLA I - Dati caratteristici principali dei transistori della famiglia BUX 80...87 



BUX 80 BUX 81 

BUX 

82 BUX 83 

BUX 84 BUX 85 

BUX 

86 BUX 87 


Contenitore 


TO-3*) 


TO-3*) 


TO-126 (SOT-32) 


VcE S M mas 

800 

1000 

800 

1000 

800 1000 

800 

1000 

V 

VcE R max (Rbe) 


500 (500) 

500 (100 n) 

500 (150«) 


500 (200 n) 

V 

Vce o max (base aperta) 

400 

450 

400 

450 

400 450 

400 

450 

V 

le max 


10 


5 

2 


0,5 

A 

le m max (valore di picco per 
t p ?§ 1 ms) 


15 


8 

3 


1 


Ptot max (t)c) 


100(40°C) 


60 (60°C) 

40 (50°C) 


20 (50°C) 

W 

D i max 


150 


150 

150 


150 

°C 

Rth G 


1,1 


1,5 

2, 


5 

K/W 

Vce.., (Ic.Ib) ' 


^ 1,5 
(5A, 1A) 


^ 1.5 

(2,5A, 0,5A) 

g 1,5 
(1A, 0,2A) 


S 1,5 

(0.25A 0,05A) 

V 

Vbe *at ile, Ib) 


VII 


VII 

VII 


^ 1,2 


Tempi di commutazione per lex, Ibx, 


(5A, 1A) 


(2,5A, 0,5A) 

(1A, 0,2A) 


(0,25A, 0,05A) 


(- Iby = 2 Ibx) 


5A, 1A 


2,5A, 0,5A 

1A, 0,2A 


0.25A, 0.05A 


ton 


LO 

O 

VII 


LO 

O 

VII 

HA 

o 

cn 


IO 

o 

VII 

PS 

t. 


HA 

CJ 

In 


g 3,5 

3,5 


g 3,5 

PS 

t f (w G = 95°C) 


S 0,8 


S 1 

^ 1 


^ 1 

PS 


*) Collettore collegato al contenitore 
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Due alimentatori a commutazione 
per calcolatori elettronici 

Tensione/corrente d’uscita : 5,5 V / 20 A 

5,5 V / 40 A 


Per il loro elevato rendimento, le loro ridotte dimensioni 
e la grande sicurezza di funzionamento, gli alimentatori 
stabilizzati switched-mode (o a commutazione) stanno sem¬ 
pre più destando l'interesse dei progettisti elettronici. In 
questo articolo ne proponiamo due r con potenza di uscita, 
rispettivamente, di 100 e 200 W. 


Gli alimentatori stabilizzati del tipo switched-mode han¬ 
no di regola dimensioni ridotte, pesano poco, dissipano 
poco calore, e di conseguenza sono particolarmente adatti 
alla alimentazione per es. dei calcolatori elettronici. 

E' noto che il transistore-regolatore degli alimentatori 
stabilizzati switched-mode lavora in due condizioni ben 
definite: esso può, cioè, trovarsi o in conduzione (on) op¬ 
pure bloccato (off); di conseguenza, la sua dissipazione 
sarà molto ridotta; questo non può dirsi invece del tran¬ 
sistore-regolatore degli alimentatori stabilizzati del tipo 
serie (o lineari), nei quali la dissipazione può raggiungere 
decine di watt. 

E’ evidente quindi che questa ridotta dissipazione di 
calore semplifica enormemente i problemi di raffredda¬ 
mento del transistore regolatore; il dimensionamento dei 
dissipatori di calore risulterà in questo caso oltremodo 
semplificato cosa che non si verifica negli altri tipi di 
alimentatori. Ridotta dissipazione di calore significa in 
definitiva, perdite ridotte, e di conseguenza rendimenti ele¬ 
vati; e difatti, negli alimentatori stabilizzati switched-mode 
è possibile raggiungere rendimenti fino all’80 per cento. 

Fra gli inconvenienti caratteristici dell’alimentatore sta¬ 
bilizzato switched-mode dobbiamo però segnalare: 

1) una maggiore complessità dei circuiti richiesti; 

2) una risposta più lenta alle improvvise variazioni di as¬ 
sorbimento del carico; 

3) una maggiore difficoltà per togliere dalla tensione con¬ 
tinua di uscita, l’ondulazione residua (ripple). 

E’ noto che la frequenza di lavoro (o meglio di com¬ 
mutazione) degli alimentatori stabilizzati switched-mode è 
molto elevata; di conseguenza, i componenti avvolti, e cioè, 


il « choke » usato per l’immagazzinamento dell’energia e 
il trasformatore per l’isolamento dalla rete, possono as¬ 
sumere dimensioni molto ridotte. Una eventuale limita¬ 
zione ad impiegare frequenze di commutazione più elevate 
è data però dalle perdite che hanno luogo nei nuclei dei 
materiali magnetici di questi componenti. 

E’ per questo motivo che per i componenti avvolti de¬ 
gli alimentatori switched-mode si sono dovuti sviluppare 
nuovi nuclei in ferrite a basse perdite. Questi nuovi nuclei 
in ferroxcube, con gradazione 3C8, posseggono elevata per¬ 
meabilità, elevata densità di flusso di saturazione, ed infine, 
basse perdite alla temperatura di 100 °C. Con queste ferriti 
è possibile lavorare con frequenze di commutazione fino 
a 50 kHz; il che rappresenta un buon compromesso tra 
dimensioni di ingombro di questi alimentatori e perdite 
nei componenti induttivi e nei semiconduttori. 

Qui di seguito descriveremo il progetto di due alimen¬ 
tatori stabilizzati switched-mode: uno con potenza di usci¬ 
ta di 200 W e l’altro di 100 W. Il transistore-interruttore 
dell’alimentatore stabilizzato con potenza di uscita di 200 W 
è il transistore veloce BDY93 Nell’alimentatore stabiliz¬ 
zato con potenza di uscita di 100 W, abbiamo un picco di 
corrente di collettore più basso, e di conseguenza, è prefe¬ 
ribile impiegare il transistore BDY94. Entrambi questi tran¬ 
sistori posseggono i requisiti richiesti ai transistori da im¬ 
piegare negli alimentatori switched-mode, vale a dire, en¬ 
trambi posseggono un V L i ;S m più elevato di due volte il 
picco della tensione raddrizzata di rete, ed inoltre hanno 
tempi di commutazione molto brevi. 

Il convertitore tipo « forward » 

Si sa che un alimentatore stabilizzato del tipo switched- 
mode è costituito essenzialmente da un raddrizzatore della 
tensione di rete seguito da un convertitore cc/cc; quest’ul¬ 
timo può essere uno dei tre tipi fondamentali, vale a dire, 
convertitore di tipo flyback, forward (feed-lhrough) oppu¬ 
re un convertitore in controfase (bilanciato). 

Il convertitore diretto (forward) è quello più semplice 
ed è quello che ha una corrente di ondulazione più bassa 
nel condensatore di livellamento all’uscita, e ciò per il sem- 
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Fig. 1 - Schema di principio del convertitore « forward », e rela¬ 
tive forme d'onda delle tensioni e delle correnti in gioco 
(5 = 1/3). 


plice fatto che in questo caso il choke (L„) viene a tro¬ 
varsi in serie all’uscita. In fig 1 abbiamo riportato il cir¬ 
cuito di principio di questo tipo di convertitore unita¬ 
mente alle forme d’onda tipiche di funzionamento del me¬ 
desimo. Il funzionamento di questo circuito nelle sue linee 
essenziali è il seguente: 


Durante il tempo in cui il transistore-interruttore TRI 
si trova in conduzione, conduce anche il diodo raddrizza¬ 
tore DI il quale applica energia al choke L„, e da questo, 
al carico; vediamo che in questa fase la corrente circolante 
nel choke (i L ) aumenta leggermente Nella fase successiva, 
e cioè, quando TRI risulta bloccato, parte dell’energia im¬ 
magazzinata in Lo viene trasferita al carico tramite il diodo 
volano D2: in questa fase, come risulta dalla figura, la 
corrente circolante nel choke (i L ) tende a diminuire. Dalle 
forme d’onda di fig. 1 è facile rilevare come il picco di 
tensione al collettore di TRI risulti due volte superiore 
alla tensione di ingresso ( + 50 V o meno a causa del rin- 
ging). 

Il tempo durante il quale transistore-interruttore rima¬ 
ne in conduzione, riferito al periodo della frequenza di 
lavoro T, viene chiamato, come è noto, ciclo di utilizza¬ 
zione 5. 

Il condensatore di uscita C„ provvede a livellare l’alter¬ 
nata residua prodotta dalla frequenza di commutazione del 
transistore. Il trasformatore TI serve ad isolare l'uscita 
dell'alimentatore dall'ingresso della tensione raddrizzata 
di rete; l’energia magnetica immagazzinata nel trasforma¬ 
tore durante il tempo in cui il transistore TRI si trova in 
conduzione viene riportata, dopo il tempo di bloccaggio del 
transistore, al circuito di ingresso in cc. tramite un av¬ 
volgimento di smagnetizzazione e il diodo serie D3. 

Due parametri di progetto molto importanti debbono 
ritenersi i seguenti: 

a) il rapporto e tra la corrente di uscita I„ fissata e 
l’ampiezza della corrente dell’alternata residua circolante 
nel choke; 

b) il rapporto X fra l’induttanza del primario e l’indut¬ 
tanza del choke « riflessa » sul primario stesso. 

Valori elevati di e e di X tendono ad abbassare il picco 
della corrente di collettore. Inoltre, se X è di grande va¬ 
lore, l’energia trattata dal trasformatore risulterà di più 
basso valore, e di conseguenza, gli elementi di soppressione 
potranno assumere dimensioni più ridotte. L'altra « fac¬ 
cia della medaglia » è però rappresentata dal maggior costo 
che in questo caso assumono i componenti. 


+ c 


2 ìv 



Fig. 2 - Schema elettrico dell’alimentatore stabilizzato switched-mode da 100 W. Si osservi come 
il nucleo del trasformatore TI risulti collegato al -f della sezione di alimentazione ( + H.T.). 
Per ridurre al minimo i fenomeni di interferenza prodotti dal funzionamento del transistore-inter¬ 
ruttore, i collegamenti rispettivamente ai punti A e 3 devono essere effettuati come Indicato 
e devono essere i più corti possibile. 
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ALIMENTATÓRE STABILIZZATO DA 100 W 
PER CALCOLATORI ELETTRONICI 

Lo schema elettrico di questo alimentatore stabilizzato 
switched-mode è riportato in fig. 2. Le funzioni di TRI e 
di D1...D3 le abbiamo già viste. Compito degli elementi 
D6, R6 e C7 è quello di ritardare l’aumento della tensione 
al collettore del transistore-interruttore TRI dopo che que¬ 
st’ultimo viene bloccato, in modo che non venga superata, 
prima che la corrente di collettore non sia scesa a zero, la 
tensione nominale tra collettore ed emettitore; in questa 
maniera, la dissipazione del transistore durante la fase di 
bloccaggio, sarà ridotta al minimo, e il funzionamento del 
medesimo avverrà entro i limiti fissati dalle curve SOAR. 
(SOAR = Safety Operating Area). 

Il condensatore C7 deve scaricarsi completamente du¬ 
rante il tempo in cui il transistore-interruttore TRI si trova 
in conduzione; il resistore R6 serve a limitare il picco 
di questa corrente di scarica in maniera che non venga 
superato il picco di corrente di collettore tollerabile dal 
transistore. I componenti R8 e C9 servono a proteggere i 
due diodi rispettivamente DI e D2 da valori eccessivi di 
tensione; questi, componenti infatti riducono notevolmente 
eventuali fenomeni di « ringing »; i diodi DI e D2 sono del 
tipo a barriera di Schottky, e cioè, a bassa caduta di ten¬ 
sione in senso diretto (e cioè, 0,5 V alla corrente continua¬ 
tiva fissata circolante nel diodo). 

La produzione di fenomeni di interferenza a radio fre¬ 
quenza viene ostacolata nella seguente maniera: 

a) da un filtro sistemato all'ingresso dell’alimentatore, co¬ 
stituito da LI C2; 

b) dal condensatore C8 che provvede a cortocircuitare le 
correnti di interferenza prodotte dalla commutazione del 
transistore-interruttore TRI; 

c) dalla doppia schermatura del trasformatore Tl; 

d) dal collegamento del nucleo in ferrite del trasformatore 
Tl al + o al — dell'alta tensione (H.T); 

e) realizzando i collegamenti nei punti A e B come indi¬ 
cato in figura 2. e renderli più corti possibili. 

Il valore di picco della corrente di collettore del transi¬ 
store-interruttore TRI è dato dalla seguente formula: 

Io ( 1 2 N 

le ma* — -' 1 + - + -— 

n ^ e e I (1 — 5„,i„) , 

Nel circuito di fig. 2 i parametri riportati nella sud¬ 
detta formula hanno i seguenti valori: 

e = 11, 

X = 3, 

rapporto spire di Tl, e cioè, n = 14,8, ciclo di utilizzazione 
minimo per TRI, e cioè 8 mi „ = 0,29, L =. 20 A, 
e di conseguenza I c max = 1,6 A. 

Choke 

E' costituita da 19 spire di piattina di rame con dimen¬ 
sioni di 18 x 0,2 mm 2 sistemate su un nucleo UU-25/40/13 
3C8, con traferro complessivo di 3,2 mm. Induttanza 
^ 26 pH. Densità di flusso = 0,3 T alla corrente 21,8 A. 

Trasformatore Tl 

Il nucleo è costituito dalla ferrite EC40 3C8; non è pre¬ 
visto alcun traferro. Gli avvolgimenti del primario e quello 
di smagnetizzazione sono formati ciascuno da 96 spire; 
l’avvolgimento secondario è costituito da 6,5 spire. Il rap¬ 
porto spire è n = 96/6,5 = 14,78. Induttanza del primario 
^ 16 mH. 

Sviluppati per essere usati nei trasformatori degli ali¬ 
mentatori stabilizzati switched-mode, questi nuclei EC han¬ 
no un polo centrale rotondo ; ciò consente di ottenere un 
elevato fattore-spazio per il rame e bassi valori di indut¬ 
tanza dispersa. 

Dissipatori di calore 

La dissipazione nel transistore-interruttore, misurata a 



Sì 


Sia 
Slb • 

I 

Sic • 


S2 


S A 

ScrttScr4 Scr2iScr3 


Fig. 3 - Sezione della bobina e schema elettrico del trasforma¬ 
tore (Tl) da 50 kHz per il convertitore da 100 W. 


Sia = Slb = Sic 

52 

53 

Seri, Scr4 
Scr2, Scr3 


1 strato costituito da 32 spire di filo di rame 
smaltato da 0,5 mm, per complessive 96 spire 
6,5 spire di piattina di rame con dimensioni 
di 19 x 0,15 mm 2 

uno strato formato da 96 spire di filo di rame 
smaltato da 0,14 mm 

foglio di rame di dimensioni di 19x0,05 mm 2 
(collegato al + dell’alta tensione) 
foglio di rame di dimensioni di 19x0,05 mm 2 
(collegato al terminale negativo dell'uscita). 


125 °C di temperatura alla giunzione, ammonta a 4,7 W e 
anche meno; un dissipatore di calore in grado di avere una 
resistenza termica pari a 11°C/W mantiene la temperatura 
alla giunzione al valore di 125 °C, alla temperatura am¬ 
biente di 60 °C (T„ib = 113 °C). 

I diodi DI e D2 dissipano complessivamente 10 W; un 
dissipatore di calore che possegga una resistenza termica 
di 6 °C/W va bene per una temperatura ambiente di 6Q °C 
(T mb = 120 ”C). 

Condensatori di immagazzinamento e di uscita 

II condensatore di immagazzinamento C6 è il tipo con 
codice 2222 060 90023, e cioè un elettrolitico 200 + 25 + 
25 pF con tensioni di lavoro di 350 V; il condensatore di 
uscita C u ha il numero di codice 2222 106 34153 ed anch’es- 
so è un elettrolitico in alluminio avente una resistenza 
serie pari a 10 mD e una induttanza serie pari a 11 nH. 

Circuiti di comando e di modulazione dell’ampiezza 
dell'impulso di pilotaggio 

Il circuito di pilotaggio assicura una commutazione 
rapida del transistore-interruttore limitando le perdite di 
commutazione ad appena 1,2 W. Il circuito che provvede 
alla modulazione di ampiezza dell'impulso di pilotaggio 
(indicato con « PWM » in fig. 2) «sente» la tensione di 
uscita, per cui se questa cambia valore, esso provvede im¬ 
mediatamente a ripristinarlo mediante variazione del ciclo 
di utilizzazione del transistore-interruttore TRI tramite il 
transistore pilota TR2. Durante il tempo in cui il transi¬ 
store TR2 si trova in conduzione, nel trasformatore T2 
viene immagazzinata l'energia magnetica che fornirà poi 
un pilotaggio positivo di base al transistore-interruttore 
TRI non appena il transistore TR2 risulterà bloccato. In¬ 
dicando con n2 il rapporto spire del trasformatore T2, la 
corrente di base I 8 sarà (24 V/Rl)n2 = (24/560 x 5 ~ 
0,2 A). Quando il transistore TR2 entrerà in conduzione, la 
tensione presente sul trasformatore T2 cambierà polarità, 
e di conseguenza, la corrente di base del transistore-inter¬ 
ruttore TRI diventerà negativa, e l’andamento di quest’ul- 
tima sarà determinato principalmente da L2 (vedi la for¬ 
ma d’onda I B in fig. 7c). 

L’energia immagazzinata in L2 e nell’induttanza dispersa 
di T2 potrà portare il diodo base-emettitore di TRI nella 
condizione di rottura per valanga producendo un veloce 
bloccaggio di quest’ultimo solo dopo che i portatori di 
cariche immagazzinate saranno stati estratti dalla base 
del transistore. 

Il resistore R7, collegato in parallelo all’ingresso di 
base del transistore TRI, provvede ad eliminare eventuali 
fenomeni di ringing, e nello stesso tempo sopprime even- 
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Fig. 4 - Schema elettrico del circuito che provvede alla modulazione dell'ampiezza dell’impulso (PWM) (vedi anche fig. 2). 
Tra parentesi sono indicati i valori dei componenti necessari quando questo circuito di comando viene impiegato nel conver¬ 
titore da 200 W. 1 collegamenti indicati mediante freccia vanno al terminale negativo. 



M5 screws 


coronet washers 



Fig. 5 - Sistema di collegamento dei morsetti d'uscita al con¬ 
densatore di uscita. 
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Fig. 6 - Risposta dell'uscita ad eventuali transitori nel carico: 
parte centrale, carico 100%; altre parti, carico 10%. 


777117 J 



Fig. 7 - Forme d’onda indicanti il funzionamento del transi¬ 
store-regolatore d’uscita: 

(a) tensione e corrente di collettore; 

(b) comportamento durante il « tempo di chiusura »; 

(c) comportamento durante il « tempo di apertura ». 
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tuali « punte » di tensione che potrebbero verificarsi al¬ 
l’atto dell’entrata in conduzione del transistore. 

Il trasformatore T2 è fatto con un nucleo tipo UU-15/22/6 
3C8 con 55 spire nel primario e 11 spire nel secondario. 

Lo schema elettrico del circuito che provvede alla mo¬ 
dulazione dell’ampiezza dell’impulso di pilotaggio (PWM) 
è riportato in fig. 4. La tensione di uscita (prelevata ai capi 
di C„ in fig. 2) può essere regolata entro i valori di 5 V 
e 5.5 V mediante il resistore R31; il massimo valore del 
ciclo di utilizzazione (5 m „) del transistore TRI viene fissato 
mediante R24 (8™. = 0,45). 

La sistemazione dei morsetti di uscita riportata in fig. 5 
tende a ridurre al minimo le induttanze disperse abbas¬ 
sando in questa maniera sia l'ondulazione residua sia l’im¬ 
pedenza della sorgente. 

In fig. 7 si possono vedere le forme d’onda delle ten¬ 
sioni e delle correnti caratteristiche del transistore-regola¬ 
tore; la fig. 6 illustra il comportamento del convertitore 
nei confronti di transitori di carico pari al 90% del ca¬ 
rico nominale. (Per transitori di carico debbono inten¬ 
dersi variazioni improvvise della corrente circolante nel 
carico). Il picco transitorio presente nella tensione di uscita 
ammonta a 0,4 V massimi mentre il valore picco-picco del¬ 
l’ondulazione residua presente sulla tensione di uscita am¬ 
monta a 30 mV massimi. 

ALIMENTATORE STABILIZZATO SWITCHED-MODE 
DA 200 W PER CALCOLATORI ELETTRONICI 

Lo schema elettrico dell'alimentatore stabilizzato swit- 
ched-mode da 200 W (fig. 8) è simile a quello con uscita 
da 100 W. Con I„ = 40 A, n = 14,4, e = 12, X = 4 e 5„,„ 0,29, 
l’equazione riportata in precedenza dà, per I c il valore 
di 3,2 A. 

Choke 

Il choke (L„) è formato da 13 spire di una piattina di 
rame di dimensioni di 25 X 0,5 mm 2 avvolta su un nucleo 
UU-30/50/16 3C8; il traferro complessivo ammonta a 5,5 mm; 
l'induttanza è ^ 14 p.H. La densità di flusso è 0,3 T a 43,5 A. 

Trasformatore TI 

I dati di costruzione del trasformatore TI sono i seguen¬ 
ti: nucleo tipo EC 53 3C8, senza traferro; gli avvolgimenti 


rispettivamente primario e di smagnetizzazione sono for¬ 
mati ciascuno da 72 spire; l’avvolgimento secondario è for¬ 
mato da 5 spire. Il rapporto spire n = 72/5 = 14,4. Indut¬ 
tanza primaria ^ 12 mH. La fig. 9 riporta una sezione della 
bobina. 

Dissipatori di calore 

Per ciò che riguarda la rimozione del calore dal tran¬ 
sistore TRI e dai diodi DI e D2 si deve tener presente 
quanto segue: il transistore-regolatore, e cioè TRI, dissipa 
al massimo 10 W; un dissipatore di calore con resistenza 
termica pari a 3,8 °C/W limita la temperatura alla giun¬ 
zione al valore di 125 °C nel caso in cui la temperatura am¬ 
biente assuma il valore di 60°C (T m b = 100 °C). I diodi DI 
e D2 dissipano complessivamente circa 25 W; un dissipa¬ 
tore di calore con resistenza termica di 2°C/W è sufficiente 
per una temperatura ambiente di 60 °C (T mb — 113 °C). 

Condensatore di uscita 

Il condensatore di uscita C 0 ha il codice 2222 106 34333; 
è un elettrolitico con 6 mfl di resistenza e 16 nH di indut¬ 
tanza in serie. 
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Fig. 9 - Sezione della bobina e schema elettrico del trasforma¬ 
tore (TI) da 50 kHz per il convertitore da 200 W. 

Sia = Slb : 1 strato formato da 36 spire di filo di rame smaltato 
da 0,5 mm per complessive 72 spire 

52 : 5 spire, di piattina di rame di dimensioni di 

23,5 x 0,2 mm 2 

53 : 1 strato formato da 72 spire di filo di rame smal¬ 

tato da 0,25 mm 

Seri, Scr4-: foglio di rame con dimensioni di 23x0,05 mm ! 

(collegato al + dell’alta tensione) 

Scr2, Scr3: foglio di rame con dimensioni di 23 x 0,05 mm 2 
(collegato al terminale negativo dell'uscita). 


R4 A 
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Fig. 10 - Tensione di uscita V„ in funzione della tensione di 
ingresso V* per la corrente nominale di carico. 


Circuito di comando e di modulazione dell'ampiezza dell'impulso 

Il funzionamento del circuito di pilotaggio del transi¬ 
store-interruttore è identico a quello del convertitore con 
potenza di uscita da 100 W. In questo caso, la corrente di 
base è I B = (24 V/120 LI) X 5 = 1 A. Il transistore si 
trova ancora in saturazione con una corrente minima di 
base pari a 0,5 A alla fine della conduzione, e una corrente 
di picco di collettore pari a 3,2 A. Il circuito che provvede 
alla modulazione dell'ampiezza dell'impulso è riportato in 
fig. 4. Il trasformatore T2 ha un nucleo UU-15/22/63C8 con 
55 spire al primario e 11 spire al secondario. 

Rendimento dei convertitori 


Perdite (watt) 



convertitore 
da 100 W 

convertitore 
da 200 W 

choke 

3,5 

4,2 

trasformatore 

2,5 

4,5 

di od i raddrizzatore e volano 

10 

25 

transistore 

4,7 

10 

reti anti-ringing c di rallen¬ 
tamento della pendenza 

3 

3 

circuito di pilotaggio 
e circuito PWM 

3 

4 


26,7 

53,7 


110 

220 

Rendimento (V„ = 5,5 V) 

= 0,80 

= 0,80 


136,7 

273,7 


100W SMPS 



200W SMPS 

Fig. 11 - Curva di regolazione del carico. 


Le figure rispettivamente 10 e 11 riportano l’andamento 
della tensione di uscita V„ del convertitore in funzione della 
tensione di ingresso Vi e della corrente di carico I 0 ; viene 
impiegato il circuito di comando di fig. 4. Si può notare 
come la tensione di uscita V Q vari di 55 mV quando la 
tensione di rete diminuisce dal valore nominale + 10% al 
valore nominale — 15%. Nel caso in cui la corrente nel 
carico passi dal valore nominale a pochi decimi di am¬ 
pere, l’aumento nella tensione dì uscita V Q diventa dell’or¬ 
dine di 50 mV. 

Per la tensione di ingresso Vi valgono i seguenti valori: 


Tensione di rete V { per 

carico zero carico nominale 


220 V + 100% 

340 V 

320 V 

220 V 


245 V 

200 V — 15% e caduta per 



la durata di un ciclo 


220 V 


Il valore dell’ondulazione residua all'uscita misurata da 
picco a picco ammonta a 30 mV massimi a pieno carico. 
La tensione transitoria di picco dovuta ad una improv¬ 
visa variazione del 90% rispetto alla corrente di carico 
nominale, ammonta a 0,5 V massimi. La temperatura am¬ 
biente non deve superare i 60 °C. 

I limiti estremi della tensione di alimentazione di rete 
sono rispettivamente 220 V + 10%, e 220 V — 15% e la sua 
caduta può durare un ciclo. La frequenza di rete può andare 
da 50 Hz a 400 Hz. 

G. van Dijk 
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Alimentatore a commutazione 
per calcolatori elettronici 

Tensione/potenza d’uscita: 5,5 V / 200 W 


Viene descritto il progetto di un alimentatore a commutazione (switched-mode) 
particolarmente adatto per l’alimentazione di calcolatori elettronici. Tensione d’uscita: 5,5 V; 
Potenza: 200 W; Frequenza di lavoro: 50 kHz; Transistore-interruttore: BUX82. 


La nuova famiglia dei transistori per commutazio¬ 
ne (BUX80, BUX82, BUX84 e BUX86) è particolar¬ 
mente adatta ad essere impiegata in alimentatori a 
commutazione (switched-mode) in quanto consente di 
ottenere la massima sicurezza di funzionamento spe¬ 
cialmente quando il transistore-interruttore lavora a 
frequenze e tensioni elevate. 

Questa famiglia di transistori possiede infatti le 
seguenti caratteristiche: 

— 800 V V CESMl tiene conto quindi di una tensione al¬ 
ternata d’ingresso che va da 220 V -f 20% a 240 V 
+ 10 %; 

— elevata velocità di commutazione con basse per¬ 
dite fino alla frequenza di 50 kHz. 

— elevata stabilità della dispersione (leakage) che so¬ 
litamente si verifica quando il transistore lavora 
a temperature di giunzione elevate; questa carat¬ 
teristica è dovuta alla nuova tecnologia di passi¬ 
vazione in vetro della superficie del cristallo. 

L’alimentatore stabilizzato che stiamo per descri¬ 
vere fornisce una tensione di uscita stabilizzata con 
valore di 5,5 V/200 W. Il transistore-interruttore è il 
tipo BUX82. Questo alimentatore è particolarmente 
adatto per essere impiegato nei calcolatori elettronici; 
esso, infatti, possiede una alternata residua di uscita 
estremamente bassa, e una eccellente stabilità della 
tensione di uscita nei confronti sia delle variazioni 
della tensione alternata d’ingresso (rete) sia nei con¬ 
fronti di improvvise variazioni del carico. 


L’alimentatore lavora ad una frequenza di 50 kHz 
e pertanto ha peso e dimensioni ridotte. La stabilità 
della tensione di uscita è dell’ordine dello 0,5% men¬ 
tre il rendimento è dell’80%. Il circuito integrato che 
regola i tempi di conduzione del transistore-interrut¬ 
tore è il TDA 1060; questo integrato possiede inoltre 
la caratteristica di fare partire « dolcemente » l’ali¬ 
mentatore in quanto anche con un forte carico capa¬ 
citivo non si ha una sovracorrente, e possiede inoltre 
sistemi di protezione anche nei confronti di eventuali 
sovraccarichi. 

Alcune osservazioni sul progetto 
di questo alimentatore 

Il tipo di convertitore cc/cc impiegato in questo 
alimentatore è il tipo cosidetto forward. La sua scelta 
non è causale; esso infatti è il più semplice dal punto 
di vista costruttivo, ed inoltre avendo un choke in 
serie all’uscita, riduce efficacemente l’alternata resi¬ 
dua sovrapposta alla tensione di uscita. La tensione 
di uscita nominale è 5,5 V con una corrente nel ca¬ 
rico di 40 A; ammettendo una "perdita sulla linea” pari 
a 0,5 V, la potenza reale dell’alimentatore sarà 200 \V. 

Il rapporto spire del trasformatore è 14,4:1; la cor¬ 
rente di picco di collettore può raggiungere i 3,2 A 
senza alcun pregiudizio per il BUX82. L’induttanza del 
choke è 14 pH, e il fattore di utilizzazione del transi¬ 
store (duty factor) è 0,34: il valore estremo inferiore 
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Fig. 1 - Schema elettrico dell'alimentatore a commutazione con potenza di uscita di 200 W. Il nucleo del trasforma¬ 
tore TI è collegato al + dell'alta tensione. La tensione ausiliaria + 24 V deve fornire una corrente di 0,2 A. 



Fig. la - Realizzazione pratica del convertitore dell’alimentatore a commutazione da200 W descritto in questo articolo. 
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Seri 
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Scr 2 
Scr 3 
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Scr 4 


S3 





Seri & Scr4 Scr2lScr3 


Fig. 2 - Sezione della bobina e schema elettrico del tra¬ 
sformatore di uscita. 


Sla = Slb : 


S2 : 


S3 : 


1 strato formato da 36 spire di filo di rame 
smaltato da 0,5 mm, per complessive 72 spire. 

5 spire di piattina di rame con dimensioni 
di 23,5 x 0,2 mm 2 . 

1 strato formato 72 spire di filo di rame 
smaltato da 0,25 mm. 


Seri, Scr4 : foglio di rame con dimensioni 23 x 0,05 mm 2 
collegato al + dell’alta tensione. 

Scr2, Scr3 : foglio di rame con dimensioni 23 x 0,05 mm 2 
collegato al negativo del terminale di uscita. 



10, 1 A/div 
ÌB/ 0,5 A/div 


Fig. 4 - Andamento di i„ e i c nel transistore BUX 82 (sca¬ 
la espansa). 


di questo fattore è 0,1 e si ha quando il carico dimi¬ 
nuisce improvvisamente mentre all'estremo superiore 
si ha il valore di 0,45 che si ha quando il carico au¬ 
menta improvvisamente. Il tempo di risposta corri¬ 
spondente a questi valori è rispettivamente di 104 e 
245 ps. 





X* 




|n 









f 






c 



m 

l _ 



*4 

MI 


p 

-H-H- 

w 

n 

















in 




£ 

_ 







f 






5 y s/d tv 



Fig. 5 - Forme d'onda caratteristiche per la condizione di 
bloccaggio (in alto) e di conduzione (in basso) per il 
transistore-interruttore BJJX 82. 



V BE' 5 V/div 


ig, 0,5 A/div 


turn-on turn-off 

power loss power loss 



Fig. 3 - Forme d’onda caratteristiche del transistore-inter¬ 
ruttore BUX 82. Fig. 6 - Andamento della dissipazione nel BUX 82. 
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Descrizione del circuito 

In fig. 1 abbiamo riportato lo schema elettrico di 
questo alimentatore. La rete formata da D3 RII e C12 
ha una triplice funzione e cioè: 

— « rallentare » l’aumento della tensione sul collet¬ 
tore del BUX82 nella misura di 800 V/p,s riducen¬ 
do in questa maniera la dissipazione che si ha al 
momento del bloccaggio (turn-off); 

— assorbire l’energia magnetica immagazzinata nel¬ 
l’induttanza dispersa del trasformatore’ di uscita 
Tl; 

— abbassare la corrente di smagnetizzazione nel tra¬ 
sformatore di uscita quando il condensatore si sca¬ 
rica da 2 Vj a Vi (che non è altro che la tensione 
continua di ingresso). 

I diodi d’uscita D4 e D7 sono a barriera di Schottky 
ed hanno con un carico di 40 A una tensione diretta di 
appena 0,5 V. In parallelo ad essi vengono collegate 
le reti R9/C11 allo scopo di proteggerli nei confronti 
dei transitori dovuti a fenomeni di ringing. Il resi- 
•store R6 in parallelo alla base di TR2 dovrà essere 
montato molto vicino a questo transistore allo scopo 
di sopprimere al massimo impulsi spurii che hanno 
luogo al momento dell’entrata in conduzione (turn- 
on) del transistore. 

Fenomeni di. irradiazione a radiofrequenza che pos¬ 
sono « sporcare » la rete vengono evitati: 

— dal filtro di ingresso LI C3; 

— dal condensatore C7 che cortocircuita la tensione 
di interferenza; 

— dalla doppia schermatura presente nel trasforma¬ 
tore di uscita Tl; 

— dall’isolamento del BUX82 dal suo dissipatore di 
calore; 

— dal collegamento del nucleo del trasformatore Tl 
al + dell’alta tensione; 

— dai collegamenti ai punti A e B di fig. 1 che de¬ 
vono essere più corti possibile; 

— ed infine dall'impiego di diodi clamp a ricupero 
dolce (BY208). 

Il pilotaggio del transistore-interruttore 

II transistore pilota TRI (fig. 1) provvede ad inver¬ 
tire e ad amplificare il segnale rettangolare fornito 
dal circuito integrato TDA 1060 ; il condensatore C8 
in serie alla base di TRI non fa altro che aumentare 
la velocità di propagazione dell’impulso. Quando il 
transistore TRI viene portato in conduzione da que¬ 
sto impulso, automaticamente nel trasformatore T2 
viene immagazzinata energia magnetica che provvede- 
rà a pilotare direttamente il transistore-interruttore 
TR2 non appena il transistore TRI risulterà bloccato. 
Il condensatore posto in base del transistore TR2 non 
fa altro che fornire alla base di questo transistore un 
impulso con fronte ripido per cui il BUX82 entrerà 
immediatamente in conduzione con un minimo di per¬ 
dite. 

Quando TRI ricomincia a condurre, la tensione ai 
capi di T2 cambia di polarità, di conseguenza, la cor¬ 
rente di base tenderà a scendere a valori negativi. Il 
tempo impiegato per scendere a questi livelli negativi 
(decay time) è determinato daH’induttanza di base L2 
e dall’induttanza dispersa di T2; esso corrisponde al 
tempo richiesto da TR2 per consentire lo svuotamen- 



Fig. 7 - Curve SOAR del BUX82 con indicati i vari cicli 
di funzionamento del transistore. La linea P,a, m „ tratteg¬ 
giata è valida per T mb < 60 °C. 

I Zona di funzionamento ammessa in corrente conti¬ 
nua. 

II Estensione ammessa per funzionamento con impulso 
ripetitivo. 

III Regione di funzionamento ammessa durante la con¬ 
dizione di conduzione di ciascun transistore del con¬ 
vertitore (condizioni t p < 0,3 ps; Rbe "a 100 fi). 

IV II funzionamento con impulso ripetitivo è ammesso 
in questa zona soltanto nel caso in cui V BE < 0V; 
e t, < 2 ms. 


to delle cariche dalla giunzione base-collettore. Avve¬ 
nuto questo svuotamento, l’indutl'anza in serie alla 
base produrrà una tensione inversa elevata che por¬ 
terà la giunzione base-emettitore ad un rapido bloc¬ 
caggio del passaggio delle cariche (turn-off); tale bloc¬ 
caggio avverrà con perdite molto basse. 

La costante di tempo C1R2 è più piccola del tempo 
di bloccaggio di TRI per cui, quando TRI entrerà 
nuovamente in conduzione, potremo avere a disposi¬ 
zione una efficiente tensione di bloccaggio (circa —5 V 
sul secondario di T2). 

La rete R1C2 serve a sopprimere pericolosi tran¬ 
sitori che diversamente potrebbero verificarsi all’atto 
del bloccaggio TRI. 

Controllo della tensione di uscita dell’alimentatore 
e circuiti di protezione 

Questo controllo è effettuato dal circuito integrato 
TDA 1060 e da pochi altri componenti esterni. Oltre 
a stabilizzare la tensione di uscita, il circuito inte¬ 
grato TDA 1060 fornisce queste altre importanti fun¬ 
zioni: 
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— una, «partenza dolce», e cioè, un aumento gra¬ 
duale del ciclo di utilizzazione (duty cycle) del tran¬ 
sistore; ciò permette di eliminare pericolose cor¬ 
renti di spunto specialmente nei condensatori di 
grande capacità; 

— limitazione di corrente; 

— un circuito di protezione veloce nei confronti di 
eventuali cortocircuiti; 

— una efficace protezione nei confronti della satura¬ 
zione a cui potrebbe andare incontro il trasforma¬ 
tore di uscita, protezione che può essere utilizzata 
anche nei confronti di fenomeni di sovratensione; 

— protezione nel caso di collegamento errato del¬ 
l'anello di reazione del circuito; 

— possibilità di regolare sul massimo valore il ci¬ 
clo di utilizzazione (duty factor). 

Il circuito d’uscita 

I collegamenti tra il secondario del trasformatore 
di uscita e i diodi ivi presenti devono essere più corti 
possibile. Infatti, una eventuale eccessiva inditi tanza 
dispersa introdotta da questi collegamenti produrreb¬ 
be ai capi dei diodi valori elevati di tensioni ringing. 
Eventuali collegamenti lunghi potrebbero inoltre au 
mentare l'induttanza di commutazione producendo in 
questo modo un'effettiva diminuzione del massimo va¬ 
lore del ciclo di utilizzazione (duty factor) del transi¬ 
store-interruttore con il risultato finale di avere delle 
perdite nella tensione di uscita. 

Per compensare questi inconvenienti è opportuno 
scegliere un rapporto spire del trasformatore abba¬ 
stanza basso, la qual cosa però, in alcuni casi, ten¬ 
derebbe ad aumentare la corrente di picco del col¬ 
lettore. 

II condensatore di livellamento presente nel cir¬ 
cuito di uscita deve essere « avvitato » entro le barre 
di rame della tensione di uscita; anche questo par¬ 
ticolare serve a ridurre al minimo le induttanze pa¬ 
rassite, e di conseguenza, a ridurre l’alternata residua 
in alta frequenza eventualmente sovrapposta alla ten¬ 
sione continua di uscita. 

11 trasformatore di uscita TI 

Questo trasformatore ha un nucleo in ferroxcube 
con gradazione 3C8 tipo EC52/24/14; non ha alcun 
traferro. Il rapporto spire tra primario e secondario 
è 14,4: 1; l’induttanza del primario ammonta a circa 

12 mH. Può raggiungere, in condizioni di lavoro, una 
temperatura di 440 °C. In figura 2 è indicata, in se¬ 
zione, la bobina di questo trasformatore. 

Il trasformatore pilota T2 

Anche questo trasformatore è fatto con un nucleo 
di ferroxcube, gradazione 3C8, tipo UU-15/22/6; an- 
ch'esso non possiede traferro. Le spire del primario 
sono 55, quelle del secondario sono 11. 

Il trasformatore di corrente T3 

Anche per questo trasformatore viene impiegato un 
nucleo in ferroxcube, gradazione 3C8, tipo UU-15/22/6, 
sprovvisto di traferro. Il primario è costituito da 
1 spira di filo di rame smaltato da 1 mm.; il secon¬ 
dario possiede 30 spire di filo di rame smaltato da 
0,22 mm. 



Fig. 8 - Curva di stabilizzazione della tensione di uscita in 
funzione della tensione di ingresso. Si riferisce ad una 
variazione della tensione di rete compresa tra 220 V + 
10% e 220 V — 15%. 


Choke di uscita L3 

Questo choke possiede 13 spire costituite da una 
piattina di rame con dimensioni di 25 x 0,5 mm 3 , av¬ 
volta su un nucleo in ferroxcube gradazione 3C8, tipo 
UU-30/50/16; la spaziatura tra le due metà del nu¬ 
cleo è 2,75 mm. (complessivamente quindi avremo un 
traferro pari a 5,5 mm.). L’induttanza ammonta a 
circa 14 pH. La densità di flusso è 0,3 T alla corrente 
di 43,5 A; la massima temperatura di lavoro può an¬ 
dare fino a 43 °C. 

Induttanza di base L2 

Questa induttanza è realizzata in aria. 

Dissipatori di calore 

Il transistore-interruttore BUX82 deve essere iso¬ 
lato dal suo dissipatore di calore mediante una ron¬ 
della di mica (per esempio, tipo 56339) unitamente 
alla consueta pasta al silicone, buona conduttrice di 
calore (R th mb ._ h = 0,5 °C/W). Siccome, nelle peggiori 
condizioni di funzionamento, il valore di dissipazione 
del transistore-interruttore può raggiungere 12 W, per 
mantenere la temperatura alla giunzione sui 125 °C 
(temperatura ambiente 60 °C) occorrerà un dissipato¬ 
re con resistenza termica con valore pari a 3,3 U C/W. 
(La temperatura della base di montaggio in queste 
condizioni sarà T mb = 106 °C). 



Fig. 9 - Andamento caratteristico della corrente stabiliz¬ 
zata nel carico. 
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I diodi di uscita dissipano complessivamente 27 W 
come valore massimo, e di conseguenza, richiederan¬ 
no un dissipatore di Calore comune con resistenza 
termica pari a 1,8°C/W. 

Oscillogrammi 

Le figure da 3 a 5 illustrano il funzionamento del 
transistore-interruttore BUX82. L’oscillogramma ripor¬ 
tato in figura 6 dà un’idea della dissipazione del transi¬ 
store. La potenza dissipata quando il transistore-inter¬ 
ruttore si trova in conduzione può essere ridotta ren¬ 
dendo molto ripido e netto il fronte anteriore dell'im¬ 
pulso di pilotaggio applicato in base. Al contrario, le 
perdite che si hanno quando il transistore entra in 
fase di bloccaggio possono essere ridotte mediante 
opportuna rete di rallentamento. 

SOAR 

In base alla figura 7, la quale indica una serie di 
curve indicanti il ciclo di funzionamento del BUX82, 
si vede che il transistore-interruttore funziona in que¬ 
sto circuito entro i limiti stabiliti da questi diagrammi. 

Prestazioni dell’alimentatore 

1) Rendimento 

perdite (in watt) 


— choke 4,2 

— trasformatore 4,5 

— diodi di uscita (funzionamento 

nelle peggiori condizioni) 27 

— transistore (funzionamento nel¬ 
le peggiori condizioni) 12 

— reti antiringing e di rallentamen¬ 
to 10 


— circuito di controllo della ten¬ 


sione di uscita e pilotaggio del¬ 
la base 4,8 


totale 62,5 

Il rendimento con 5,5 V, 40 A di uscita sarà pertanto 
220/282,5 = 78%. 

2) Andamento della tensione di uscita 

Le figure 8 e 9 indicano l’andamento della tensione 
di uscita in funzione della tensione di ingresso e della 
corrente di uscita. Da queste risulta che la tensione di 
uscita tende a variare di soli 30 mV entro tutto il campo 
delle possibili variazioni della tensione di rete, e di cir¬ 
ca 20mV quando la corrente nel carico scende da 40 A 
(valore nominale) a poche decine di ampere. 

3) Alternata residua sulla tensione di uscita e risposta 
al transitorio 

Il valore picco-picco dell’alternata residua di alta 
frequenza presente sulla tensione continua di uscita è 
di 30mV con un carico con valore nominale. Una varia¬ 
zione improvvisa pari al 90% del valore nominale della 
corrente nel carico produrrebbe un transitorio massi¬ 
mo di 0,4 V nella tensione di uscita. 

4) Tempo di risposta 

Il tempo di risposta è 250 ps per una variazione im¬ 
provvisa del 90% della corrente nel carico rispetto al 
valore nominale. 

5) Ingressa della tensione di rete 

I limiti massimi della tensione di rete vanno da 
220 V + 10% a 220 V — 15% con una caduta di mezzo 
ciclo della frequenza della tensione di rete. La fre¬ 
quenza di rete può variare fra 50 Hz e 400 Hz. 

6) Temperatura ambiente 

La massima temperatura ambiente è 60 "C massima. 

Riferimenti 

Technical Note Elcoma 
autore: G. van Dijk 
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Due alimentatori a commutazione 
d’impiego generale 

Tensione/corrente d’uscita: 24 V / 12 W 

24 V / 240 W 

Nel primo alimentatore a commutazione viene impiegato un convertitore ad interdizione 
(flyback) ; nel secondo, un convertitore a conduzione (forwardj. In appendice si dà una 
sommaria descrizione del principio di funzionamento di questi due tipi di convertitori. 


In fìg. 1 si può vedere il circuito di un alimentatore 
a commutazione da 24 V/12 W con convertitore a inter¬ 
dizione (flyback). L’ingresso è da rete 220 V.a. L'uscita 
è 24 V,. con una corrente che può andare fino a 0,5 A. 
L'impiego del TDA 1060 consente di mantenere fissa la 
tensione d'uscita per variazioni di carico che possono 
andare dal 70 al 100% (L™,„ = 0,35 A). La frazione della 
tensione d'uscita (tensione di reazione) che deve esse¬ 
re applicata al terminale 3 del TDA 1060 viene rica¬ 
vata da un terzo avvolgimento presente nel trasforma¬ 
tore d'uscita dell’alimentatore. Da questo avvolgimento 
viene ricavata anche la tensione di alimentazione del¬ 
l’integrato nonché quella necessaria allo stadio pilota 
del transistore-interruttore (il transistore di potenza 
BUX 86). C’è da osservare che al momento della messa 
in funzione dell’alimentatore, il TDA 1060 non può ave¬ 
re praticamente la necessaria tensione di alimentazione 
in quanto quest'ultima, come già detto, viene prelevata 
dal trasformatore finale, e questi, ovviamente al mo¬ 
mento dell’accensione delTalimentatore, non è ener- 
gizzato. All'alimentazione dell’integrato nei primissimi 
istanti dopo la messa in funzione dell’alimentatore prov¬ 
vedere però il circuito formato da TRI, D3, R2 il quale 
cesserà la sua funzione non appena il trasformatore 
d’uscita comincerà a lavorare. Infatti, appena il diodo 
D6 comincerà a lavorare, al diodo D3 verrà applicata 


una tensione positiva che portandolo in conduzione, 
cortocircuiterà il transistore TRI. Da questo momento 
in avanti, al terminale 1 del TDA 1060 perverrà solo 
la tensione di alimentazione fornita tramite D6 dal ter¬ 
ziario del trasformatore d'uscita. 

Le prestazioni dii questo alimentatore sono indicate 
nelle figure 2, 3 e 4. Le curve a e b di fìg. 2 indicano 
la variazione della tensione (V„) ai capi del carico nel 
caso di massima (V = 375 V.,) e minima (V, = 
240 V.,) tensione raddrizzata d'ingresso. 

Per una normale variazione di corrente nel carico 
(e cioè una variazione compresa tra 0,35 e 0,5 A) la 
massima variazione della tensione d'uscita risulta in¬ 
feriore a 200 mV (<1%). Se l’uscita dell’alimentatore 
non è caricata, la tensione d'uscita potrà aumentare 
fino al 10% del valore nominale. Se questa situazione 
non è tollerabile occorrerà o inserire un carico fisso 
o riprogettare il trasformatore d’uscita in modo da 
adattarlo ad una gamma di valori di carico più esteso. 
A titolo di curiosità, la curva c di fig. 2 indica la varia¬ 
zione della tensione d'uscita in funzione della corrente 
d'uscita nel caso in cui la tensione di reazione venga 
prelevata direttamente dall’uscita dell’alimentatore (in 
questo caso si tratta di un alimentatore non isolato 
dalla rete). 


59 



RI 0,1 A 



Fig. / - Alimentatore a commutazione da 24 V / 12 W d'uscita. Impiega un convertitore a interdizione (flyback) 


norrnal lood rorqe 



La fig. 3 indica le variazioni della tensione d'uscita 
nelle condizioni di massimo carico (0,5 A). La varia¬ 
zione massima della tensione d'uscita è 200 mV (<l°/o) 
e si verifica per variazioni della tensione d'ingresso (V,) 
corrispondenti a loro volta a variazioni del ±20°o della 
tensione di rete di 220 V. 

La fig. 4 riporta il rendimento di questo alimentatore 
in funzione delle variazioni della tensione d'ingresso 
(Vi) prodotte da una corrispondente variazione di ±20% 
della rete a 220 V. Il rendimento varia da 79,5 a 85,5 0/ o. 


Fig. 1 - Variazioni della tensione d’uscita (V,.) in funzione 
della corrente del carico (I„). 

curva a — V, .- 375 V,, (tensione di rete superiore del 20% 
al valore nominale); curva b = V, = 240 V.. (tensione di 
rete inferiore del 10% al valore nominale), curva c = in¬ 
gresso di controllo preso direttamente dalla tensione di 
uscita 



Fig. 3 - Variazioni della tensione d’uscita in funzione della 
tensione d’ingresso (variabile entro — 20% +20% rispetto 
alla tensione di rete 220 V,u) 


Fig. 4 - Rendimento in funzione della tensione continua 
d'ingresso del convertitore (V.) (la curva comprende va¬ 
riazioni di V. oscillanti tra ± 20% rispetto al valore nomi¬ 
nale della rate a 220 V) 
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Alimentatore stabilizzato a commutazione 
da 24 V / 240 W, impiegante un convertitore a condu¬ 
zione (forward) 

E' riportato in fìg. 5. E’ alimentato dalla rete a 
2Ì0 V, e fornisce un'uscita di 24 V.. a 10 A. Siccome 
questo alimentatore prevede la stabilizzazione sia della 
tensione che della corrente d'uscita, il controllo dovrà 
essere effettuato con prelievo dal secondario del tra¬ 
sformatore d'uscita. L'isolamento dalla tensione della 
rete è previsto a livello del traslormatore d’uscita, del 
trasformatore pilota (un componente standard) e del 
piccolo trasformatore di rete che fornisce +20 V per i 
circuiti rispettivamente di controllo e di pilotaggio. 

La tensione di reazione, ricavata dal partitore di 
tensione R20, R21, R22, viene applicata all'ingresso del¬ 
l'amplificatore di errore (terminale 3 del TDA 1060). Il 
guadagno di anello dell'amplificatore di errore viene 
fissato sia da R17 che dalla resistenza della sorgente 
determinata da RI8 e dalla resistenza in parallelo che 
si ha nel punto di collegamento tra R21 e R22 del 


suddetto partitore. Come in precedenza illustrato, il 
guadagno dell'anello chiuso dell'amplificatore di errore 
è dato da 

A., 

Ai = - =» 62,5 - 36 dB 

1 + (3 A.. 

nella quale A., è il guadagno ad anello aperto, e cioè 
60 dB (1000) e 


P = - 

R17 

La fig. 8a indica che con un condensatore compen¬ 
satore di frequenza da 22 nF, si ha una frequenza passa- 
basso pari a 10 kHz. E’ possibile trascurare l'influenza 
di quest'ultima sullo sfasamento di tutto l'anello in 
quanto la frequenza di tutto l'anello è determinata dal¬ 
l'induttanza del choke d’uscita L2 e dal valore del con¬ 
densatore di livellamento C17. Se L2 = 320 pH e C17 
= 4700 pF, la frequenza che attraversa l'anello sarà: 



Fig. 5 - Alimentatore stabilizzato a commutazione da 24 V / 240 W. Il convertitore impiegato è il tipo a conduzione (forward) 
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La fig. 6 indica la variazione della tensione d'uscita 
in funzione della tensione di rete d’ingresso: il para 
metro è la corrente d’uscita. La variazione massima 
della tensione d’uscita è 90 mV ( < ±0,2%) e si ha quan¬ 
do si verificano contemporaneamente una variazione 
della tensione di rete ( — 10%, +20% rispetto al valore 
nominale) e una variazione del carico da zero al massi¬ 
mo (10 A). 

L'intensità della corrente circolante nel choke di 
uscita può dare un’ottima indicazione sul valore della 
corrente d’uscita dell’alimentatore e sulla corrente di 
collettore del transistore-interruttore. Converrà pertan¬ 
to rivelarla e usarla per la regolazione della corrente 
e per il sistema di protezione contro le sovracorrenti. 
In pratica, questa corrente viene rivelata da un ponticel¬ 
lo a filo (R23) da 1 Ornili. La tensione che si forma ai capi 
di questo ''particolare resistore" (~ 100 mV a pieno 
carico) viene confrontata neH’amplificatore operazio¬ 
nale NE535 con una tensione di riferimento; la suddet¬ 
ta tensione di riferimento si ricava ai capi dei resistori 
R24 e R25 alimentati da V/ ricavato al terminale 2 del 
TDA 1060. L'uscita dell'operazionale NE 535 viene appli¬ 
cata ad uno degli ingressi del modulatore (PWM), più 
precisamente al terminale 5 del TDA 1060. 

Il comportamento di questo circuito è illustrato dal¬ 
la caratteristica d'uscita V/I, curva B in fig. 7. La curva 
A di questa stessa figura è stata ottenuta impiegando, 
come sensore di corrente, un trasformatore collegato 
in serie al collettore del transistore-interruttore; l’usci¬ 
ta del trasformatore era stata collegata in questo caso 
all’ingresso del sistema di protezione contro le sovra¬ 
correnti, e cioè al terminale 11 del TDA 1060. La figura 
8 indica molto chiaramente che il sistema di regola¬ 
zione della corrente impiegato nel circuito di fig. 5 ha 
una risposta molto pronta, e pertanto è in grado di 
proteggere il transistore-interruttore in caso di corto¬ 
circuito dei morsetti di uscita dell'alimentatore. La fig. 
indica anche che la corrente non presenta fenomeni di 
sovraoscillazione in caso di cortocircuito dell'uscita. 

La fig. 9 riporta la curva del rendimento dell'ali¬ 
mentatore. A pieno carico, l'alimentatore ha un rendi¬ 
mento superiore al 90%. Il rendimento rimane al di 
sopra del 70% quando il carico viene ridotto al 20% 
del massimo. 



Fig. 6 - Variazioni della tensione d'uscita in funzione della 
tensione di rete d'ingresso. Come parametro è stata assun¬ 
ta la corrente d'uscita (I..j 



Fig. 1 - Caratteristica V/I d'uscita. La curva A è stala otte¬ 
nuta inserendo in serie al collettore del transistore-interrut¬ 
tore il primario di un trasformatore con funzione di "sen¬ 
sore di corrente". La curva B e stala ottenuta rivelando 
il valore della corrente circolante nel choke d’uscita 


7/ 79 75 5 



Fig. 8 - Risposta del circuito di protezione contro le sovra¬ 
correnti (la risposta va dalla condizione di assenza di carico 
alla condizione di cortocircuito) 


7Z79739 



Fig. 8a - Risposta in frequenza delFamplificatore di errore 
con compensazione 
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Fig. 9 - Rendimento dell'alimenialore in funzione della cor¬ 
rente d’uscita 

Alimentatore a commutazione con due convertitori 
forward o in controfase 

I cosidetti convertitori doppi o in controfase non 
sono altro che due convertitori forward collegati in 
parallelo e pilotati alternativamente. La fig. 10 indica 
molto chiaramente come circuiti integrati standard 
siano sufficienti ad "inviare alternativamente gli im¬ 
pulsi di uscita del TDA 1060 ai due circuiti di pilotaggio 
dei due convertitori. I richiesti Circuiti di protezione e 
di simmetrizzazione, i quali, come è noto, servono a 
tar funzionare correttamente i convertitori in contro¬ 
fase, non sono indicati in figura. 



Fig. 10 - Circuito di canalizzazione degli impulsi per un ali¬ 
mentatore stabilizzato impiegante un convertitore doppio 
forward o un convertitore in controfase 


APPENDICE: PRINCIPIO DI FUNZIONAMENTO DEI 
CONVERTITORI A INTERDIZIONE 
(FLYBACK) 

E A CONDUZIONE (FORWARD) 

Scopo di un alimentatore stabilizzato è quello di 
trasformare la tensione alternata di rete applicata al 
suo ingresso in una tensione continua stabilizzata alla 
sua uscita. Per raggiungere questo scopo, la tensione 
di rete viene dapprima raddrizzata e poi applicata ad 
un convertitore cc/cc a fattore di utilizzazione variabile. 

I tipi di convertitori impiegati più comunemente 
sono: 

—■ il tipo flyback o a interdizione 
— il tipo forward o a conduzione 

Nel primo tipo di convertitore (fig. 1), l’energia viene 
applicata ad una induttanza (choke) durante il tempo 
in cui il transistore-interruttore conduce (on-period), e 
successivamente applicata al carico durante il tempo in 
cui il transistore-interruttore è bloccato (off-period). 
Il nome "fiyback" dato a questo convertitore sta ad 
indicare appunto che l’energia viene in questo caso, 
applicata al carico durante il "ritorno", e cioè quando 
il transistore-interruttore non conduce. 

Nel secondo tipo di convertitore (fig.2), l'energia 
viene immagazzinata in una induttanza (choke) e ap¬ 
plicata nello stesso tempo al carico durante il tempo 
in cui il transistore-interruttore conduce (on-period). 
Da qui il nome "forward" dato a questo tipo di conver¬ 
titore in quanto in questo caso il diodo D risulta pola¬ 
rizzato in senso diretto: e di conseguenza, fa circolare 
corrente nel carico. 

Lo schema di principio di un convertitore flyback 
è riportato in fig. 1. Quando il transistore-interruttore 
conduce, il diodo risulta polarizzato in senso inverso, 
e tutta l’energia verrà immagazzinala nell'induttanza 
(choke). Quando il transistore cessa di condurre, la ten¬ 
sione ai capi dell’induttanza L cambierà polarità, il 
diodo comincerà a condurre, e l’energia immagazzinata 
nel choke L verrà trasformata in una corrispondente 
carica elettrostatica immagazzinata nel condensatore 
d’uscita. 

E’ evidente che variando il tempo di conduzione - o 
(fattore di utilizzazione 5) - del transistore-interruttore 
sarà possibile variare .corrispondentemente l’energia 
immagazzinata nell’induttanza, e di conseguenza, la ten¬ 
sione d’uscita. Questo è infatti il principio di funzio¬ 
namento dell'alimentatore stabilizzato a commutazione. 

In un convertitore flyback, tutta l’energia trasferita 
nel condensatore d’uscita si trova inizialmente imma¬ 
gazzinata nell’induttanza L (choke). Per questo motivo 
sarà possibile aggiungere al choke un avvolgimento se¬ 
condario raggiungendo in questa maniera lo scopo di 
separare galvanicamente l’ingresso e l’uscita dell’ali¬ 
mentatore (alimentatore separato dalla rete). 

L’aggiunta del secondario può però dare origine a 
fenomeni di "ringing" della tensione emettitore-collet¬ 
tore del transistore-interruttore; ciò potrà però essere 
evitato realizzando un accoppiamento molto stretto tra 
primario e secondario del choke; in questa maniera 
si riduce infatti l'induttanza dispersa, origine del sud¬ 
detto fenomeno. 
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Fig. 1 - Circuito di principio di un convertitore cc/cc ad 
interdizione (flyback) e relative forme d'onda. In questo e 
nell'altro circuito di principio, la freccia a tratto continuo 
indica il percorso della corrente quando il transistore-inter¬ 
ruttore conduce; la freccia a traiti discontinui indica invece 
il percorso della corrente quando il transistore-interruttore 
è bloccato. Normalmente, se il chokc ha più di un avvolgi¬ 
mento, esso viene rappresentato negli schemi elettrici con 
il simbolo grafico del trasformatore, nonostante la sua vera 
funzione sia quella a cui abbiamo accennato in precedenza 
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Per ridurre l'impedenza interna del convertitore, oc¬ 
corre che l’induttanza del choke sia sufficientemente 
elevata in maniera da essere sicuri che il diodo non 
possa mai essere polarizzato in senso inverso prima 

che il transistore-interruttore inizi a condurre. 

Un inconveniente di questo tipo di convertitore è 
che il condensatore d'uscita viene caricato solo durante 
il tempo in cui il transistore-interruttore non conduce. 
La corrente alternata di carica del condensatore (e di 
conseguenza, l’ondulazione residua) risulterà molto più 
intensa che in un convertitore tipo "forward”. 

Uno schema di principio di quest'ultimo è ripor¬ 
tato in fig. 2. In questo caso, quando il transistore-in¬ 
terruttore conduce, il diodo D risulta polarizzato in 
senso inverso, il condensatore d’uscita si carica e l'ener¬ 
gia verrà immagazzinata nell’induttanza L (choke). 
Quando il transistore-interruttore cesserà di condurre, 
la tensione ai capi del choke invertirà la sua polarità, 
il diodo potrà condurre, e l'energia previamente imma¬ 
gazzinata nel choke verrà trasformata in una corrispon¬ 
dente carica elettrostatica immagazzinata nel conden¬ 
satore d’uscita. Anche in questo caso, variando il tempo 
di conduzione del transistore-interruttore (o fattore di 
utilizzazione 5), si varierà,, in ultima analisi, l’energia 
immagazzinata nel condensatore d’uscita. 

Abbiamo visto che il diodo consente di continuare a 
trasferire energia nel condensatore d’uscita anche quan¬ 
do il transistore-interruttore non conduce per questa 
sua funzione viene chiamato "diodo volano". Siccome 
quando il diodo volano conduce la tensione ai capì del 
choke è uguale alla tensione stabilizzata d'uscita, sarà 
sempre possibile ottenere valori di tensione stabiliz¬ 
zata più bassi semplicemente accoppiando al choke un 
secondario munito di diodo raddrizzatore. Quando si 
fa ciò, bisogna tener presente che qualsiasi carico ap¬ 
plicato a questo "secondario” tenderà a ridurre l’ener¬ 
gia trasferita al condensatore d’uscila. Anche in questo 
caso, per ridurre l'impedenza interna del convertitore 
occorrerà che il diodo volano non venga polarizzato in 
senso inverso prima che il transistore-interruttore inizi 
a condurre. 

L’isolamento dalla rete di questo tipo di conver¬ 
titore si può ottenere solo mediante aggiunta di un 
trasformatore di potenza e di un diodo di potenza. 

E.C.A. Philips/Elcoma 


Fig. 2 - Circuito di principio di un convertitore cc/cc a 
conduzione (forward) e relative forme d’onda 
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Alimentatore a commutazione 

Tensione/corrente d’uscita: 150 V / 1 A 


Gli alimentatori a commutazione stanno sostituendo sempre di più gli alimentatori 
convenzionali dei tipo serie o parallelo. Ciò è dovuto al maggior rendimento che essi sono 
in grado di dare, alle loro più ridotte dimensioni, ed infine al loro minor costo. Questo 
« cambio di politica » nel progetto degli alimentatori è dovuto al fatto che solo oggi sono 
finalmente disponibili i componenti principali per la realizzazione di questo tipo di 
alimentatore (e cioè nuclei in ferrite, transistori per alte tensioni, diodi veloci, 
condensatori ecc.). In questo articolo se ne descrive uno con potenza di uscita di 150 W. 
(150V/1A). 


Per tensioni di uscita intorno ai 100 V e per potenze 
di uscita di media grandezza, l’alimentatore stabiliz¬ 
zato a commutazione (switched-mode) con convertitore 
di tipo flyback è quello che, per la sua semplicità, dà 
i migliori risultati. L’alimentatore a commutazione 
che qui di seguito descriveremo effettua la stabilizza¬ 
zione (regolazione) della tensione di uscita mediante 
un avvolgimento di reazione separato, presente sullo 
stesso trasformatore di uscita. Questa particolarità 
consente di alimentare direttamente mediante la ten¬ 
sione di rete raddrizzata sia il modulo di comando 
dell’alimentatore stabilizzato (e cioè il circuito inte¬ 
grato TDA 2640) sia lo stadio che pilota la base ' del 
transistore-interruttore dell’alimentatore, e cioè, il 
transistore di potenza BDY 93. 

Questo alimentatore stabilizzato a commutazione 
oltre a presentare una netta separazione della ten¬ 
sione della rete, possiede queste caratteristiche prin¬ 
cipali: 

a) la tensione alternata di ingresso può andare da 
220 V— 15% a 220 V + 20%. 

b) Il carico può oscillare da un valore di 100 W a 
150 W. 

c) La tensione di uscita ha il valore di 150 V ± 0,5% 
entro le variazioni di rete e del carico in precedenza 
specificate. 

d) Il rendimento è del 75% con un carico di 150 W. 

e) Il circuito è protetto nei confronti sia di even¬ 
tuali corto-circuiti dei morsetti, di uscita sia di 
un'eventuale assenza del carico. 


Alcuni criteri di progetto 

E’ stata scelta la frequenza di lavoro di circa 20 
kHz. Facciamo subito presente che un componente 
molto importante del convertitore flyback è costituito 
dal trasformatore di uscita (choke). Il calcolo del 
rapporto spire ingresso / uscita, e parimente quello 
concernente l’induttanza del primario sono stati effet¬ 
tuati secondo i seguenti criteri. 



Fig. 1 - Transistore BDY93 impiegato come transistore - 
interruttore nell’alimentatore stabilizzato a commutazione 
da 150 V/l A. 
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Fig. la - Schema elettrico dell’alimentatore stabilizzato a commutazione da 150 V/l A. Il nucleo del trasformatore TI 

viene collegato al + dell’alta tensione. I collegamenti ai punti A . E, devono essere effettuati come indicato nello schema, 

e devono essere più. corti possibile. 
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Fig. 2 - Struttura schematica del trasformatore di uscita 


Tl; s = schermo; i 

= 

isolamento. 





1-2 = 2 x 80 spire 
da 0,4 mm; 

in 

parallelo 

di 

filo 

di 

rame 

smaltato 

3-4 = 2 x 16 spire 
da 0,4 mm; 

in 

parallelo 

di 

filo 

di 

rame 

smaltato 

5-6 = 2 x 60 spire 
da 0,35 mm; 

in 

parallelo 

di 

filo 

di 

rame 

smaltato 

7-8 = 2 X 60 spire 
da 0,35 mm. 

in 

parallelo 

di 

filo 

di 

rame 

smaltato 


Larghezza dell’avvolgimento 26 mm; coppia di nuclei in 
ferrite tipo E55/28/25 3C8 con traferro di 0,22 mm. 


66 














Innanzitutto, per avere una corrente di collettore 
più bassa possibile è necessario assegnare al rapporto 
spire n un valore più elevato possibile. Tale rapporto 
subisce però una certa limitazione da parte della 
tensione di picco di collettore (600 V) ammissibile dal 
transistore-interruttore BDY 93 durante la fase di con¬ 
duzione (o chiusura) del medesimo. 

Tenendo in conto un margine di sicurezza di 30 V, 
il rapporto spire si può valutare nella seguete ma¬ 
niera: 


V ; max + nV Q = 570 V 

Nella precedente espressione, V ; max rappresenta il 
valore di picco più elevato della tensione continua 
raddrizzata di ingresso (370 V) mentre V Q rappresenta 
la tensione di uscita dall’alimentatore (150 V). 

In base ai suddetti valori e alla precedente espres¬ 
sione, il rapporto spire sarà: 

n = 1,35. 

Per avere una induttanza dispersa più bassa pos¬ 
sibile è necessario che anche l’induttanza LI abbia un 
valore molto basso. Questa precauzione contribuirà 
indubbiamente a ridurre al minimo i transitori di 
commutazione ed avere nello stesso tempo un ottimo 
accoppiamento tra gli avvolgimenti secondario e di 
reazione presenti sul trasformatore, tutto a vantaggio 
di una perfetta regolazione della tensione di uscita 
dell’alimentatore. Inoltre, l’induttanza LI deve avere 
un valore molto basso per il semplice fatto che an¬ 
che nelle, condizioni di, massima tensione di ingresso 
e di-minimo carico si deve avere sempre circolazione 
di corrente nel choke. (Infatti, nel caso nel choke 
non avessimo circolazione continuativa di corrente ma 
bensì interruzione della medesima, succederebbe che, 
per un dato ciclo di utilizzazione, la tensione di uscita 
varierebbe considerevolmente al variare del carico). 

Tenendo presente le suddette osservazioni, potre¬ 
mo calcolare il valore minimo della induttanza LI 
con la seguente formula: 

V 2 - 5 2 • T 

i max min 


nella quale 8-m, (minimo ciclo di conduzione o utiliz¬ 
zazione) è dato da: 


n V D 


n V + V- 

xx * o 1 i max 

(il ciclo di conduzione — duty cycle — non è altro che 
il tempo di conduzione del transistore - interruttore 
BDY 93 diviso per il tempo del ciclo, vale a dire, la 
durata del periodo della frequenza di lavoro dell’ali¬ 
mentatore). 





vcE- 100 V/div 


ìq, 0,5 A/div 


turn-on 


-►0,2 A/s/div 


-*•0,2 /-ts/div 

turn-off 


Fig. 3 - Forme d’onda presenti sul transistore-interruttore 
BDY93; tensione di alimentazione della rete = 220 V; ca¬ 
rico = 150 W. 


Il circuito 


In base alle precedenti espressioni, nel caso in 
cui S-ni- = 0,35, T = 50 p,s alla frequenza di 20 kHz, e 
P 0 min = 100 W, troviamo che l'induttanza minima Ll min 
è uguale a 4,2 mH. Quando l’induttanza LI possiede 
questo valore, il picco più elevato della corrente di 
collettore che può verificarsi nel caso di carico, nomi¬ 
nale e valore più basso della tensione di rete,, assume 
il valore di 2,2 A. 


La fig. 1 riporta lo schema elettrico completo del¬ 
l’alimentatore stabilizzato a commutazione con ten¬ 
sione di uscita di. 150 V e corrente di 1 A. La rete 
formata da C16./D12/R33 serve a rallentare l’aumento 
della tensione di collettore del transistore-interruttore 
BDY 93 in fase di bloccaggio; in questa maniera 
viene ridotta considerevolmente la potenza dissipata 
durante la fase di bloccaggio del transistore. I «guizzi» 
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14-0 160 180 200 220 240 260 

mains voltage (V) 


Fig. 4 - Curve di regolazione della tensione di uscita per 
differenti valori della tensione di alimentazione di rete; 
(a) = 269 V, (b) = 220 B, (c) = 190V. 


Fig. 6 - Alternata residua di rete in valore picco-picco per 
la tensione di uscita c.c. nominale, in funzione della ten¬ 
sione di rete per potenza di uscita di 150 W (a). 



mains voltage (V) 

Fig. 5 - Tensione di uscita in funzione della tensione di 
rete nel caso la potenza di uscita sia uguale a 100 W (a) 
oppure 150 W (b). 


di tensione sul collettore del transistore-interruttore 
dovuti alla commutazione vengono in parte annullati 
dalla rete raddrizzatrice di picco formata da- R22/ 
C14/D9. Il trasformatore di uscita TI possiede una 
induttanza dispersa molto bassa, e questo contribui¬ 
sce notevolmente al buon funzionamento del circuito. 

La bobina posta in serie al collettore LI ha il com¬ 
pito di ridurre la velocità di aumento della corrente 
di collettore; in questo modo vengono ridotte consi¬ 
derevolmente le perdite che si hanno nella fase di 
conduzione del transistore-interruttore. 

Il circuito integrato TDA 2460 provvede a tenere 
sotto controllo la tensione di uscita dell'alimentatore 
in quanto è in grado di variare, a seconda delle neces¬ 
sità, il tempo di conduzione del transistore-interrut¬ 
tore TRI (mediante un impulso modulato in ampiez¬ 
za). Lo stadio pilota TR2 provvede ad invertire il 
segnale di uscita dall’integrato TDA 2640 in maniera 
che il transistore-interruttore TRI possa essere pilo¬ 
tato con un impulso con polarità corretta. L’avvol¬ 
gimento di reazione S3, presente sul trasformatore Tl, 
dovrà essere accoppiato molto strettamente al secon¬ 
dario del trasformatore S2. Se ciò ha luogo, il se¬ 
gnale raddrizzato applicato al terminale 10 dell’inte¬ 
grato TDA 2640, potrà riprodurre fedelmente qualsia¬ 
si variazione verificabile nella tensione di uscita del¬ 
l'alimentatore. La rete integrativa formata da R31 e 


C19 serve a livellare in qualche modo i transitori di 
commutazione in modo da avere una buona regola¬ 
zione. L'iniezione, tramite il resistore R36, della ten¬ 
sione raddrizzata di rete sull’avvolgimento di reazione 
(G) serve a realizzare una certa compensazione del¬ 
l’alternata residua di rete. 

La caduta di tensione ai capi del resistore di emet¬ 
titore R28 serve a mettere in funzione, in caso di 
sovracorrente, il relativo circuito di protezione incor¬ 
porato nell'integrato TDA 2640. 

Lo stadio pilota TR2 è alimentato dalla tensione di 
rete raddrizzata all’ingresso. Grazie alla caduta di ten¬ 
sione ai capi del resistore RII, la corrente di base 
del transistore- interruttore TRI non potrà variare 
considerevolmente al variare del tempo di conduzione 
del transistore-interruttore. 

Qualora venisse segnalata una condizione di so¬ 
vraccarico, il transistore TR2 risulterebbe saturato, e 
di conseguenza, bloccherebbe il transistore-interrut¬ 
tore TRI. Se non fosse stato inserito il diodo D8, la 
tensione presente ai capi del transistore T2 divente¬ 
rebbe negativa a causa del fenomeno di risonanza che 
verrebbe ad instaurarsi tra il condensatore CI e l’in¬ 
duttanza del trasformatore. Questa occorrenza potreb¬ 
be portare in conduzione il transistore-interruttore 
TRI eventualmente danneggiandolo. 



-*■1 ms/div 


Fig. 1 - Risposta al transitorio dell’alimentatore da 150 V / 
1 A quando il carico passa da 100 W a 150 W. 
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Dissipatore di calore 

La massima potenza dissipata dal transistore-inter¬ 
ruttore a pieno carico ha il valore di 6 W. Ciò richiede 
una resistenza termica tra base di montaggio e am¬ 
biente del valore di 7 °C/W. Il diodo D13 non dissipa 
più di 2,4 W, e di conseguenza, richiederà una resi¬ 
stenza termica base di montaggio/ambiente con va¬ 
lore di 27°C/W. Questi valori valgono per una tempe¬ 
ratura ambiente di 60 °C. 

Trasformatore di uscita 

Il trasformatore di uscita TI è montato su un nucleo 
di ferrite tipo E55/28/25 3C8 avente un traferro com¬ 
plessivo di 0,44 mm. L'induttanza delTavvolgimento 
primario ha il valore di circa 4,2 mH. In fig. 2 si può 
vedere in sezione la disposizione dei vari avvolgimenti; 
è assolutamente essenziale uno stretto accoppiamento 
tra gli avvolgimenti S2 e S3; ciò si può ottenere siste¬ 
mando S3 tra gli avvolgimenti parallelati di S2. 

Trasformatore pilota 

Il trasformatore pilota T2 è realizzato su un nucleo 
UU-20/32/ 7 3CS. Il primario è formato da 500 spire di 
filo di rame smaltato da 0,125 mm.; il secondario è for¬ 
mato da 23 spire di filo di rame smaltato da 0,2 mm. 
L’induttanza del primario è 0,4 H; l’induttanza di¬ 
spersa al secondario è 3 pH. 

Le bobine LI e L2 sono induttori sprovvisti di nu¬ 
cleo. Nella figura 3 sono riportati alcuni oscillogram¬ 
mi indicanti le forme d’onda presenti sul transistore- 
interruttore. 

PRESTAZIONI DELL’ALIMENTATORE A 
COMMUTAZIONE 

Rendimento: il rendimento ingresso c.a./uscita è 
del 75% alla tensione di rete di 220 V a pieno carico 
(150 W). 

Regolazione dell'uscita: dalle curve di regolazione 
di uscita riportate nelle figure 4 e 5 si vede chiara¬ 
mente che la tensione di uscita 150 V viene mantenuta 
tale entro uno scarto dello 0,4% per una variazione 
del carico compresa tra 100 W e 150 W e una variazio¬ 
ne della tensione di rete di 220 V —15% (circa 180 V) 
e 220 V + 20% (circa 260 V). 

Risposta al transitorio: è riportata nella figura 7 
nella quale si vede come una variazione a gradino nel¬ 
la corrente di uscita produce una tensione transitoria 
dì picco all'uscita pari a 0,8 V (circa 0,5%). 

Condizione di carico zero: abbiamo visto che que¬ 
sto alimentatore stabilizzato a commutazione è stato 
progettato per valori di carico compresi tra 100 e 
150 W; un'eventuale rimozione di questo carico non 
proc urrà alcun danno. Siccome il minimo tempo di 
conduzione ottenibile quando si impiega il circuito 
integrato TDA2640 ammonta al 20%, può succedere 
che alcuni cicli di conduzione vengano saltati. Ciò po¬ 
trà dar luogo ad un sibilo irregolare. La tensione di 
picco di collettore non dovrà superare i 680 V (V CESM max 
per il transistore BDY93 è infatti 750 V). 

La temperatura ambiente non dovrà infine supe¬ 
rare i 60 °C. 
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Fig. 8- (a) Schema-base di un convertitore flyback, (b) for¬ 
me d'onda riferentesi al caso di tempi di conduzione e di 
bloccaggio di uguale valore, (c) forme d’onda riferentesi 
al caso in cui il tempo di conduzione del transistore - 
interruttore risulta dimezzato. 


Alternata residua: come si può vedere dalla fig. 6 
l’alternata residua di. rete all’uscita ha un valore da 
picco a picco inferiore a 0,1 V per tensioni di rete 
basse fino al valore di 180 V. L’alternata residua di 
alta frequenza ha il valore picco picco di 50 mV. 

APPENDICE 

Principio di funzionamento di un convertitore flyback 

Per una completa comprensione del funzionamen¬ 
to di questo alimentatore -a commutazione riportiamo 
una sommaria descrizione del principio di funziona¬ 
mento di un convertitore cc/cc di tipo flybaclc, questo 
lo si può vedere nella figura 8 nella quale sono 
riportate anche alcune forme d’onda presenti nel cir¬ 
cuito di principio; Il funzionamento è il seguente. 

Quando l'interruttore S viene chiuso, la tensione 
di ingresso V ; viene applicata agli estremi dell’indut¬ 
tanza L OJ e in questa condizione, il diodo posto all’usci¬ 
ta, non conduce. E’ evidente che fino a quando l’in¬ 
terruttore non verrà aperto, la corrente nell’induttan¬ 
za L 0 aumenterà con legge lineare; nel preciso istante 
però in cui l’interruttore S verrà aperto, avremo in¬ 
versione di polarità della tensione presente ai capi del¬ 
l'induttanza L o; e di conseguenza, l’energia immagaz¬ 
zinata in detta induttanza verrà trasferita nel conden¬ 
satore-serbatoio, e da questo, al carico. 


69 




+ o— 




current path 
with switch 
closed 




current path 
with switch 
open 


-O- 


-o + 


+ o- 




current path 
with switch 
closed 




current path 
with switch 
open 


-o + 




Fig. 9 - Sviluppo del circuito base del convertitore flyback. 


Le forme d'onda della tensione e della corrente 
riportate in figura 8b, si riferiscono al caso in cui i 
tempi di apertura e di chiusura dell'interruttore S 
risultino uguali', nel qual caso, la tensione continua 
presente 'all’uscita (V 0 ) sarà uguale alla tensione appli¬ 
cata all’ingresso (VJ ma ovviamente, avrà polarità in¬ 
vertita rispetto a quest'ultima (si suppone che là ca¬ 
duta di tensione che si verifica ai capi del diodo rad- 
drizzatore sia trascurabile). 

Le forme d’onda riportate nella figura 8c si riferi¬ 
scono al caso in cui il tempo di chiusura dell’interrut¬ 
tore risulti dimazzato rispetto al tempo di apertura 
di fig. 8c (ciclo di conduzione = 25%), e che inoltre, 
anche in questo caso, sia la frequenza di chiusura e 
di apertura dell’interruttore S che la resistenza di ca¬ 
rico risultino uguali a quelle del caso 8b. 

E' facile rendersi conto osservando le figure 8b e 
8c, come nel caso della figura 8c, la tensione disponi¬ 


bile ai morsetti di. uscita risulti un terzo della ten¬ 
sione continua applicata all’ingresso; da ciò si con¬ 
clude che un sistema molto semplice per variare la 
tensione continua all'uscita di questo convertitore con¬ 
sisterà nel poter variare il rapporto tra il tempo di 
chiusura e il tempo di apertura dell’interruttore S. E’ 
questo appunto il principio di funzionamento di un 
alimentatore stabilizzato a commutazione. 

Lo schema di principio della figura 8a viene ulte¬ 
riormente sviluppato nella figura 9 nella quale si vede 
come in pratica l’induttanza singola L 0 venga sostituita 
da un doppio induttore, e che al posto dell’interrutto¬ 
re S venga posto un transistore. Inoltre, per limitare 
la massima tensione ai, capi del transistore-interrutto¬ 
re ad un valore corrispondente a due volte la tensione 
di alimentazione di ingresso, si aggiunge di solito un 
terzo avvolgimento unitamente ad un diodo, come ap¬ 
punto indicato in figura 10. Compito di questo terzo 
avvolgimento è quello di ritornare sulla linea di ali¬ 
mentazione, l’energia immagazzinata nell’induttanza, 
tutte le volte che il circuito lavora senza applicazione 
di carico all’uscita. Per avere una bassa induttanza di¬ 
spersa fra questi due avvolgimenti, questo terzo av¬ 
volgimento viene avvolto in bifilare sul primario. Que¬ 
sto terzo avvolgimento provvede infine a limitare il 
« guizzo » di tensione presente sul collettore del tran¬ 
sistore-interruttore tutte le volte che quest'ultimo vie¬ 
ne bloccato. Questo « guizzo » di tensione ha luogo 
infatti invariabilmente tutte le volte che fra primario 
e secondario è presente un considerevole valore di 
induttanza dispersa. E’ necessario inoltre che il diodo 
collegato in serie venga inserito sul lato caldo del¬ 
l’avvolgimento bifilare, e ciò, per il fatto che in que¬ 
sta maniera si evita il prodursi di un guizzo di corren¬ 
te di collettore che avrebbe luogo nell’istante in cui 
il transistore-interruttore si chiude; tale « guizzo » è 
dovuto alla capacità dispersa dell’avvolgimento. 

Questo « guizzo » di corrente avrebbe invece luogo 
qualora il diodo si trovasse sul lato freddo dell’avvol¬ 
gimento bifilare. 

Per evitare una eventuale saturazione del trasfor¬ 
matore è necessario che il valore del rapporto tra tem¬ 
po di conduzione e tempo di bloccaggio del transisto¬ 
re-interruttore non superi il rapporto 1:1. 

Per fare in maniera che il transistore-interruttore 
si trovi sempre a lavorare nel campo delle tensioni e 
delle correnti ammesse è necessario di regola, fare in 
modo che la corrente di collettore scenda a zero pri¬ 
ma che la tensione di collettore superi il valore V co 
del transistore stesso. Pertanto, nel caso in cui il va- 



Fig. 10 - Convertitore flybackmunito di circuito limitatore 
di tensione. Le induttanze LI e L3 sono avvolte in bifilare, 
e tutti e tre gli avvolgimenti sono sistemati su nu nucleo 
in comune. 



Fig. 11 - Convertitore flyback nel quale è presente un cir¬ 
cuito che tende a « rallentare » la velocità di aumento del¬ 
la tensione sul collettore del transistore-interruttore. 
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Fig. 12 - (a) Convertitore forward, (b) forme d’onda nel caso in cui i tempi di conduzione e di bloccaggio risultino uguali , 
(c) forme d'onda riferentesi al caso in cui il tempo di conduzione del transistore-interruttore risulta dimezzato. 


Fig. 13 - Controllo finale di un 
alimentatore a commutazione. 



Il 





lore V co del transistore non sia due volte superiore 
alla massima tensione di alimentazione di ingresso 
occorrerà inserire un circuito aggiuntivo che avrà il 
compito di rallentare l’aumento di corrente di collet¬ 
tore del transistore stesso. Questo circuito aggiuntivo 
che funziona da « rallentatore » è riportato nel circui¬ 
to di fìg. 11. 

Il funzionamento è il seguente: quando il transi¬ 
store-interruttore viene bloccato, la corrente circo¬ 
lante nel trasformatore verrà dirottata nel condensa¬ 
tore il quale tramite il diodo-serie si caricherà. Il va¬ 
lore della capacità di questo condensatore viene scelto 
in maniera tale da ridurre a piacimento la velocità di 
aumento della tensione applicata al collettore. Quando 
poi il transistore-interruttore passa in conduzione (in¬ 
terruttore S chiuso), il condensatore potrà scaricarsi 
attraverso il resistore; anche il valore di questo resi,- 
store dovrà essere abbastanza elevato in maniera da 
limitare la corrente di scarica del condensatore evi¬ 
tando in questa maniera la formazione del dannoso 
« guizzo » di corrente nel transistore-interruttore. 

Sottolineamo infine per inciso la differenza fonda- 
mentale che passa tra il funzionamento di un con¬ 
vertitore flyback e un convertitore tipo forward : nel 


convertitore flyback or ora descritto, l'energia viene 
applicata al carico durante il tempo in cui il transi¬ 
store-interruttore non conduce; nel convertitore for¬ 
ward riportato in fig. 12, la tensione presente sul se¬ 
condario è positiva (non abbiamo in questo caso in¬ 
versione di polarità), ed in più al carico viene appli¬ 
cata corrente tramite il trasformatore durante il tem¬ 
po in cui il transistore si trova in conduzione. L’in¬ 
duttanza L u presente tra il diodo raddrizzatore DI e 
il terminale di uscita del convertitore forward è stata 
inserita per fare in maniera che la tensione di uscita 
possa variare linearmente in proporzione al tempo in 
cui il transistore-interruttore rimane in conduzione. Il 
diodo volano D2 rappresenta una « strada » per la cor¬ 
rente di uscita la quale continua ad essere fornita dal¬ 
l’induttanza L 0 durante il tempo in cui il transistore- 
interruttore risulta bloccato. Quando il transistore ri¬ 
sulta bloccato, la corrente di magnetizzazione del tra¬ 
sformatore viene riinserita nella sorgente di alimen¬ 
tazione tramite un avvolgimento aggiuntivo, (avvolto 
in bifilare con il primario), e il diodo D3. In fig. 12b 
e c abbiamo riportato esempi di forme d'onda delle 
tensioni e delle correnti dei vari punti del circuito di 
principio del convertitore forward. 
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Due alimentatori a commutazione 
d’impiego generale 

Tensione/corrente d’uscita: 24 V / 15 A 

5 V / 5 A 


I dati di progetto di questi due alimentatori riguardano principalmente il circuito d’uscita nel 
quale sono presenti i diodi raddrizzatori e volano. I calcoli si riferiscono all impiego di 
diodi epitassiali molto veloci. 

1. INTRODUZIONE molto veloce. Il vantaggio principale conseguente l'im- 

I due alimentatori stabilizzati presentati impiegano P’ e §5° di questi diodi risulta con evidenza dai dissipa- 
'nel circuito d'uscita come diodo-raddrizzatore e come tor i di calore, che grazie all'impiego di questi diodi, 
diodo-volano i nuovi tipi di diodi epitassiali a ricupero assumono dimensioni estremamente ridotte. 




Fig. I - Grafici per la scelta del diodo-volano (massimo Fig. 2 - Grapci per la scelta del diodo raddrizzatore (mas- 
fattore di utilizzazione del diodo = 0,75). simo fattore di utilizzazione del diodo = 0,5). 
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Fig. 3 - Tensione inversa massima ai capi dei diodi raddriz¬ 
zatori e volano (tipi epitassiali molto veloci) in funzione 
della tensione d’uscita (S ml „ — 0,265). 



Fig. 4 - Tensione di rete raddrizzata (in tratteggio) e ten¬ 
sione di rete raddrizzata d’uscita (a tratto pieno). 


2. • CRITERI DI PROGETTO DEL CIRCUITO D’USCITA 
DELL’ALIMENTATORE DA 24 V / 15 A IMPIEGAN¬ 
TE UN CONVERTITORE DEL TIPO A CONDUZIONE 
(FORWARD) 

L’alimentatore può fornire una tensione d’uscita di 
24 V e una corrente di 15 A, e cioè una potenza di 360 W. 
Siccome il circuito è stato progettato in maniera da 
"interrompersi” quando dovesse verificarsi un fenome¬ 
no di sovracorrente, occorrerà impiegare come diodo- 
volano il tipo BYW 30, come appunto si ricava dal gra¬ 
fico di fig. 1. Dal grafico di fig. 2 si dedurrebbe che come 
diodo raddrizzatore potrebbe essere impiegato il tipo 
BYW 29 ma lavorerebbe al limite della corrente am¬ 
messa. Per questo motivo sarà più opportuno impiegare 
anche in questo caso il tipo BYW 30. Essendo la tensio¬ 
ne d’uscita 24 V, la massima tensione inversa applicata 
al diodo, sarà 120 V; ciò si deduce dal grafico di fig. 3. 
Si conclude che in questo caso converrà usare il diodo 
BYW 30 (versione 150 V). 

Noti i valori massimo e minimo della tensione istan¬ 
tanea raddrizzata d'ingresso sarà possibile calcolare il 
massimo fattore di utilizzazione dei diodi, e conseguen¬ 
temente, il loro valore di dissipazione. Il massimo fat¬ 
tore di utilizzazione dei diodi va determinato quando lo 
alimentatore si trova in condizione di massimo carico, 
quando cioè nei diodi scorre la massima corrente (na¬ 
turalmente in valore medio). 

Si deve tener presente che in un alimentatore di 
impiego generale (220 V / 240 V), la tensione di rete può 
andare da 220 —15% a 240 +10%. 

La fig. 4 indica la tensione di rete raddrizzata e la 
tensione d’uscita del raddrizzatore. Supponendo una 
perdita di tensione di 5 V nel circuito raddrizzatore e 
nel resistore limitatore, si può ragionevolmente pensare 
che la massima tensione raddrizzata applicata all’in¬ 
gresso del convertitore (nel caso l’alimentatore abbia 
il suo massimo carico, e la tensione di rete sia 240 V e it 
+ 10%) corrisponda a: 

Vi = 1,1 x 240 y[2 — 5 - 368 V. 



u i min 


Fig. 5 - Capacità del condensatore-serbatoio (ingresso) per 
watt di potenza d’ingresso in funzione di Vi mi „. Curva a: 
nessuna caduta di rete; curva b: caduta di rete di mezzo 
ciclo; curva c = caduta di rete di 1 ciclo. Le curve sono 
valide per una tensione di rete di 220 V — 15% e 5 V di 
caduta nel circuito raddrizzatore e nel resistore-limitatore. 



Fig. 6 - Dissipazione di potenza del BYW 30 e grafici per 
il calcolo del dissipatore di calore (funzionamento ad onda 
rettangolare) 
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La minima tensione raddrizzata d’ingresso dell’ali- 


















montatore tV, .) si ricava dal grafico di fig. 5. Suppo¬ 
nendo che l'alimentatore abbia un rendimento (ri) del- 
l'85 a o, la potenza d'ingresso (P,), quando il massimo 
carico d’uscita è 360 W, sarà: 

P. = P./n = 360/0,85 = 424 W. 

Il condensatore-serbatoio all’ingresso del converti¬ 
tore ha il valore di 470p.F. Di conseguenza, la capacità 
d'ingresso X watt d’ingresso corrisponderà a: 

C,/P, = 470/424 = 1,1 pF/W. 

Trascurando la fluttuazione di rete, il valore di V, 
potrà essere ricavato dalla curva a di fig. 5, la quale dà: 

Vi m ,„ = 231 V. 

Il valore massimo del fattore di utilizzazione del 
transistore-interruttore 8™*, e cioè, 0,45 viene scelto 
in corrispondenza del minimo valore della tensione 
d’ingresso (Vi mi „). Il valore minimo di questo stesso 
parametro (5„.,„) viene ricavato, in condizioni di massi¬ 
mo carico, dalla seguente relazione: 

Vi „i„ 

Smin = Sma* - = 0,45 X 231/368 = 0,28 

V> ... 

Con una corrente d’uscita di 15 A, il valore medio¬ 
massimo della corrente che attraversa il diodo-rad¬ 
drizzatore (DI) sarà: 

If (medio) 1 = 5 maxio = 0,45 X 15 = 6,75 A 

Il valore massimo del fattore di utilizzazione del 
diodo-volano (D2) sarà: 

8™ „ax = 1 — 5mi„ = 1 — 0,28 = 0,72. 

Da ciò deriva che la massima corrente media nel 
diodo-volano avrà il valore di: 

I F(media) ? = Sd*™.) I» = 0,72 X 15 = 108 A 

Giunti a questo punto ci rimane da calcolare la 
resistenza termica che dovranno avere i dissipatori di 
calore sui quali verranno montati i diodi. 


Dai grafici che indicano la dissipazione del BYW 30 
(a sinistra in fig. 6) e da quelli per il calcolo dei dissi¬ 
patori di calore (a destra in fig. 6), si ricava che la 
potenza dissipata (P) nel diodo - raddrizzatore (con 
Ir (me,..) i = 6,75 A e 5m („ux) « 0,5) ha il valore di 7 W. 
Siccome in questo caso il diodo va montato sul dissi¬ 
patore con interposta una pasta al silicone, la resistenza 
termica richiesta sarà data, alla Txmb = 60 °C, dalla 
solita espressione: 

T „ — T,,.. 

R.h ii■ a —-R..h i-rob —— R;rab-t 

P 

nella quale 

R,h h.x = resistenza termica tra dissipatore e ambiente 
R,h j.mb = resistenza termica tra giunzione e base di 
montaggio 

R.h mb.h = resistenza termica tra base di montaggio e 
dissipatore 

Tjmxx = massima temperatura alla giunzione 

T,mb = temperatura dell’ambiente 

P = potenza dissipata 

Avremo pertanto: 

150 — 60 

Rih h-a =-2,2 — 0,5 = 10,2 ’C/W 

7 

Per il diodo-volano, la potenza dissipata (con iF(mmno) ; 
= 10,8 A e Sdì ~ 0,7) èli W, e di conseguenza, la resi¬ 
stenza termica del radiatore alla temperatura ambiente 
di 60 °C, sarà 5,5 °C/W. 

Montando tutte e due i diodi su uno stesso radiatore 
di calore, la potenza dissipata complessiva può essere 
calcolata con buona approssimazione ricórrendo ai gra¬ 
fici di fig. 6 (curva a sinistra), tenendo presente che la 
somma dei fattori di utilizzazione dei diodi è sempre 
uguale a 1 nel caso di corrente non interrotta nell’indut¬ 
tore. Se la corrente continua (I F ) dei diodi è uguale 
alla corrente d'uscita (15 A), la potenza dissipata sarà 
14,3 W. Ne consegue che la resistenza termica che do¬ 
vrà avere il dissipatore di calore sul quale sono montati 
i due diodi avrà il valore di 3,6 °C/W. 



i di (5 A/div) 


ÌD2 <5 A/div) 


V 2 (50 V/div) 


->0,5jiis/div 



V 2 (50 V/div) 


->5)us/d.iv 


'DI, 2 (5 A/div) 


(a) 


(b) 


Fig. 7 - (a) Forme d’onda della corrente del diodo d’uscita e della tensione al secondario; (b) come in (a) ma su scala 
espansa. 
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Fig. 7a - Nuclei ad E e supporti per gli avvolgimenti dei 
trasformatori impiegati negli alimentatori a commutazione. 
I nuclei ad E consentono di realizzare trasformatori per 
potenze fino a 1 kW. 


Fig. 8 - Schema dell’alimentatore stabilizzato a commuta¬ 
zione da 24 V / J5 A. Il convertitore impiegato è a conduzio¬ 
ne e i circuiti di pilotaggio e di controllo sono incorporati 
nel TDA 1060. 


funzionamento 
con onda quadra 



Fig. 9 - Dissipazione di potenza del BYW 29 e grafici per il 
calcolo del dissipatore di calore (funzionamento in onda 
rettangolare). 


Un valore più accurato della medesima si potrebbe 
avere assumendo nel calcolo il caso peggiore di fun¬ 
zionamento, e cioè, quando il fattore di utilizzazione 
del diodo-volano fosse 0,7 e quello del diodo raddriz¬ 
zatore fosse 0,3, e la corrente di uscita 15 A. 

In fig. 8 si può vedere il circuito di questo alimen¬ 
tatore a commutazione e in fig. 7 gli oscillogrammi 
delle tensioni e delle correnti dei diodi. 


2.2 nF 
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3. ■ CRITERI DI PROGETTO DEL CIRCUITO D’USCITA 
DI UN ALIMENTATORE STABILIZZATO A COM¬ 
MUTAZIONE DA 5 V / 5 A IMPIEGANTE UN CON¬ 
VERTITORE A INTERDIZIONE (FLYBACK) 

Questo alimentatore stabilizzato a commutazione, 
a differenza del precedente, lavora con un convertitore 
ad interdizione (flyback) a corrente non interrotta 
d’induttore. Anche in questo caso, il nostro esame si 
limiterà ai criteri di progetto dei diodi del circuito di 
uscita. 

Per conoscere la tensione con la quale lavorerà il 
diodo, occorrerà innanzitutto conoscere il valore mi¬ 
nimo del fattore di utilizzazione (5mi„) con cui si vuol 
fare lavorare il transistore-interruttore. Il grafico di 
fig. 9a ci aiuterà a conoscere la tensione di lavoro. 

Contrariamente a ciò che si verificava nell'alimenta¬ 
tore presentato prima, (che lavorava con un converti¬ 
tore a commutazione), qui, nel diodo d’uscita circola 
sempre tutta la corrente d’uscita, indipendentemente 
dal valore del fattore di utilizzazione con cui esso la¬ 
vora: inoltre, la sua massima dissipazione ha luogo in 
corrispondenza del più basso valore del suo fattore di 
utilizzazione cui, per contro, corrisponde il massimo 
fattore di utilizzazione del transistore-interruttore S™*. 

Noto il valore di dissipazione del diodo, si potrà 
facilmente calcolare, seguendo il solito procedimento, 
la resistenza termica che dovrà avere il dissipatore di 
calore. Per far ciò occorrerà però determinare innan- 



Fig. 9a - Massima tensione inversa V R „„ ai capi di un 
diodo raddrizzatore epitassiale a ricupero molto veloce in 
funzione della tensione di uscita Va in un convertitore del 
tipo a interdizione. 


zi tutto i valori rispettivamente minimo (Smia) e massimo 
(Smax) del fattore di utilizzazione del transistore-interrut¬ 
tore. 



Fig. lù - Schema dell'alimentatore stabilizzato a commutazione da 5V / 5A; il convertitore impiegato è il tipo a interdizione 
{flyback). Anche qui per il pilotaggio e il controllo è stato usato l’integrato TDA1060. 
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1) Determinazione del minimo fattore di utilizzazione 

( 8 »> ) 


Siccome il prodotto volt x secondi del trasformatore 
per ciclo di commutazione del convertitore è uguale a 
zero, si potrà stabilire la seguente relazione: 

S V, — (1 — 8) nVu =-- 0 (1) 

nella quale 

5 = fattore di utilizzazione del transistore-interrutt. 
n = rapporto spire tra primario - secondario 
Vo = tensione d'uscita 

Il minimo valore del fattore di utilizzazione del 
transistore-interruttore (8 m i„) si ha in corrispondenza 
del massimo valore istantaneo della tensione raddriz¬ 
zata d’ingresso (Vi Dalla (1) avremo quindi: 


(nVo) 

8 -,. = - ( 2 ) 

(V, + nV.) 

nella quale nVo dipenderà dalla tensione a cui può la¬ 
vorare il transistore-interruttore. 

La massima tensione di collettore imposta dal cir¬ 
cuito (trascurando i transitori) sarà data da: 

V CE = Vi max + nVo (3) 

Per il BUX 84, la tensione collettore-emettitore (base- 
emettitore in corto) è Vcesm = 800 V. Se si ammette un 
margine di 200 V per i transitori di commutazione, la 
massima tensione di collettore ammessa dal circuito 
sarà 800 V — 200 V = 600 V. 

Pertanto, in base alla (3) avremo: 

V CE max = V, ma, + nVo = 600 V (4) 

Il valore Vi ma* si avrà in corrispondenza del minimo 
valore del carico e di una tensione di rete pari a 240 V 
+ 10%. Supponendo una caduta di tensione di 1 V ai 
capi del raddrizzatore di rete, la tensione massima di 
ingresso Vi»,, sarà: 

Vi m,x = 1,1 X 240 ^2 — 1 = 372 V (5) 

Pertanto, dalle equazioni (4) e (5) avremo: 

nVo = Ve* max — Vi ma, = 600 — 372 = 228 V (6) 

A questo punto, tenendo conto delle equazioni (2), 
(4), (6) potremo calcolare il minimo fattore di utilizza¬ 
zione del transistore-interruttore che sarà: 

6mìc = nVo/Vi-E ma, = 228/600 = 0,38 (7) 


2) Determinazione del massimo fattore di utilizza¬ 
zione 8™. 

Il massimo fattore di utilizzazione del transistore- 
interruttore (5max) si ha in corrispondenza del minimo 
valore istantaneo della tensione di rete raddrizzata 
d’ingresso (V i min). 

Pertanto, analogamente all’equazione (2) avremo: 


S 


mw 


nVo 


Vi mi* + nVo 


( 8 ) 


vqi (10V/div) 

vqg (500 V/div) 

iD1 (1 0 A/div) 
iq (0,5 A/div) 



-MO/us/div 

Fig. II - Oscillogrammi presi sui punii più interessanti 
dell’alimentatore da 5V/5A. 



>1 jis/div 

Fig. 12 - Oscillogrammi indicanti il recupero "diretto" del 
diodo d'uscita DI (fig. 10) e la corrente di bloccaggio del 
collettore. 


vqi ( 10 V/div) 


iqi (1 A/div) 


iq (0,2 A/div) 


>0,1 jus/div 



Fig. 13 - Oscillogrammi indicanti il recupero "inverso " del 
diodo d’uscita DI (fig. 10) a la corrente di bloccaggio del 
collettore. 
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La fig. 5 ci servirà per trovare Vi mi„. Per avere una 
potenza d’uscita, Po, pari a 25 W, e supponendo un 
rendimento (p) del 70°/o, la potenza d'ingresso dovrà 
essere: 

P, = Po/p = 25/0,7 = 35,7 W 

Siccome la capacità d’ingresso è 47pF, il prodotto 
capacità x watt di potenza d’ingresso sarà: 

C,/Pi = 47/35,7 = l,3pF/W 

Dalla fig 5, curva a (tensione di rete normale) si 
ricava: 

Vi„.. = 235 V. (9) 

A questo punto, tenendo presenti le equazioni (6) 
(8) e (9) avremo: 

228 

5 mas = - = 0,49 (10) 

(235 + 228) 

3) Scelta del diodo 


4) Calcolo del dissipatore di calore 

Siccome il diodo conduce durante il tempo in cui 
il transistore-interruttore è bloccato, il fattore di utiliz¬ 
zazione del diodo 6d sarà "complementare” a quello 
del transistore. 

Avremo pertanto: 


Siccome in base alla (10) 5™* = 0,49, Sd™- sarà pres- 
socchè uguale a 0,5. La fig. 9 riporta il grafico di dissi¬ 
pazione del BYW 29. Se Ir (media) — 5 A, e 5d = 0,5, la 
dissipazione di potenza sarà 6 W. La resistenza termica 
richiesta (a 60 °C di T„mb e con l’impiego di pasta al si¬ 
licone) sarà data da: 


Tj - Tamb 


Rth h-a — 


1 Rl:i j-mb Rii 


150 —60 

-2,7 — 0,3 = 12 °C/W 

6 


Per una corrente d’uscita di 5 A, va bene il BYW 29. 
Se il minimo fattore di utilizzazione del transistore- 
interruttore (8 mm) è uguale 0,38 (equazione 7) e la 
tensione d’uscita è 5 V, la massima tensione inversa 
del diodo V R sarà 17 V (vedi fig. 9a). Occorrerà per¬ 
tanto impiegare il BYW 29, versione 50 V. 


In fig. 10 si può vedere lo schema elettrico dell’ali¬ 
mentatore stabilizzato a commutazione da 5 V / 5 A. 
L’integrato contenente le funzioni di controllo e di 
pilotaggio è il tipo TDA 1060 (vedi appendice). Nelle 
figure 11, 12 e 13 si possono vedere gli oscillogrammi 
ripresi nei punti più interessanti del circuito. 
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Due alimentatori a commutazione 

Tensione/potenza d’uscita: 24 V / 2 W 

14,5 V / 5 W 


Presentiamo il progetto di due alimentatori stabilizzati a commutazione (switched-mode) 
capaci di funzionare con una estesa gamma di ingressi in continua; possono quindi a 
buon diritto chiamarsi “universali”. Il convertitore c.c./c.c. impiegato è il tipo “fly-back” 
(o a interdizione); il modulo che controlla i tempi di conduzione del transistore- 
interruttore è il tipo TDA 2640. Le caratteristiche di tensione d’ingresso e d’uscita dei due 
alimentatori sono: 

V, = 22 Ve, - 240 Vc=; V 0 = 24 V; 2 W per il primo e 
V = 85 Vcc - 250 Vc=: V„ = 14.5/4 V: 5 W per il secondo 


ono detti universali quegli 
alimentatori capaci di fun¬ 
zionare con una estesa gam¬ 
ma di tensioni d’ingresso. 

È noto che questa è la prerogativa 
degli alimentatori a commutazione 
(switched-mode), dato che possono 
lavorare con tensioni d’ingresso con¬ 
tinue con valori molto diversi senza 
richiedere alcun sistema di adatta¬ 
mento di tensione. 

Negli alimentatori a commutazio¬ 
ne che descriveremo viene usato co¬ 
me convertitore c.c./c.c. il tipo a in¬ 
terdizione (flyback) 1 , ad eccitazione 
separata. Il transistore-interruttore, 
quello che regola l’uscita, è il tipo 
BD232 (Philips) ad elevata tensione 
di commutazione in contenitore di 
plastica TO-126 (SOT-32). La modu¬ 
lazione in ampiezza dell’impulso che 
comanda il transistore-interruttore è 
ottenuta impiegando il circuito inte¬ 
grato TDA 2640 (Philips). Ciò per¬ 
mette di stabilizzare la tensione d’u¬ 
scita in quanto viene variato il ciclo 
di utilizzazione del transistore-inter¬ 
ruttore (il ciclo di utilizzazione — 
duty cycle — corrisponde al rapporto 
tra il tempo in cui il transistore-inter¬ 
ruttore conduce (on) e la somma dei 
tempi di conduzione (on) e di bloc¬ 
caggio (off) del medesimo). 



Nati come sub-moduli per alimen¬ 
tatori a commutazione di potenza, 
(in quanto funzionavano da pilota 
degli stadi regolatori d’uscita), questi 
alimentatori a commutazione uni¬ 
versali si sono subito affermati come 
unità separate a causa del volume e 
peso ridotti, dell’elevato rendimento, 
dell’isolamento dalla rete e dei siste¬ 
mi di protezione contro eventuali 
cortocircuiti dei morsetti d’uscita op¬ 
pure interruzione o addirittura as ¬ 
senza del carico. 

L’alimentatore da 2 W dà un’usci¬ 
ta di 24 V con tensioni d’ingresso in 
continua comprese tra 22 V e 240 V ; 
quello da 5 W dà due uscite, una con 


85 V e l’altra con —4 V con tensioni 
d’ingresso in continua comprese tra 
85 V e 250 V. 

SCELTA DEL CONVERTITORE 

Ad una frequenza fissa, il ciclo di 
utilizzazione (duty cycle) del transi¬ 
store-interruttore (o transistore rego¬ 
latore finale) risulta limitato verso i 
suoi valori più bassi, dal tempo di im¬ 
magazzinamento delle cariche, carat- 
caratteristico del transistore impie¬ 
gato; questo parametro tende a limi¬ 
tare anche il campo delle tensioni 
continue che il convertitore può ac¬ 
cettare al suo ingresso. Il ciclo di uti- 


Fig. I - Schema di 
principio del converti- 
tore ad interdizione 
(fly-back). 
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nella bobina (choke), (b) caso intermedio (presenza della bobina ringing) tra il caso in cui ab¬ 
biamo una corrente ininterrotta nel carico, è il caso in cui nella bobina abbiamo una corrente 
interrotta, (c) corrente interrotta nella bobina. 


lizzatone del transistore (5) è regola¬ 
to, nel caso del convertitore ad inter¬ 
dizione (fly-back), dalla seguente 
formula: 

nVo 

S = - (1) 

nVo + V, 


nella quale 

Vo = tensione continua d’uscita 

Vi = tensione continua 

d’ingresso 

n = rapporto spire del trasfor¬ 
matore di separazione 
dalla rete (choke). 

È noto che nei convertitori a con¬ 
duzione (forward) ed in quelli in con¬ 
trofase (push-pull), il ciclo di utiliz¬ 
zazione 8 deve variare in modo inver¬ 
samente proporzionale con la tensio¬ 
ne continua d’ingresso Vi. Nel nostro 



Fig. 3 - Schema elettrico dell’alimentatore universale a commutazione con potenza di uscita di 2 W. I collegamenti indicati mediante freccia 
vanno al terminale negativo di ingresso. Si osservi come il nucleo del trasformatore TI risulti collegato in pratica al + dell’alimentazione ( + 
H. T. ).Per ridurre al minimo possibili interferenze dovute alla commutazione del transistore-interruttore, i collegamenti in corrispondenza dei 
punti A, B e C dovranno essere effettuati come indicato in figura e dovranno essere più corti possibile. 


82 













caso, però, come risulta dall’equazio¬ 
ne (1), nella quale nV„ appare anche 
al denominatore, la richiesta varia¬ 
zione di 8 può essere molto piccola; 
da ciò si conclude che il convertitore 
ad interdizione (fly-back) da noi scel¬ 
to è l’unico che ammette un’ampia 
gamma di tensioni continue d’ingres¬ 
so (Vi). Oltre a ciò, il convertitore ad 
interdizione è molto semplice in 
quanto contiene un solo componente 
avvolto. 

Se teniamo presenti le basse po¬ 
tenze d’uscita in gioco (2 W e 5 W) 
potremmo pensare che è più oppor¬ 
tuno impiegare un convertitore ad 
interdizione autoeccitato (e cioè, con 
reazione dal collettore alla base). Bi¬ 
sogna però fare osservare in proposi¬ 
to che dovendo la frequenza di lavoro 
del convertitore, (onde evitare feno¬ 
meni di ronzio), trovarsi, in qualsiasi 
condizione, al disopra della gamma 
delle frequenze udibili, essa assume¬ 
rebbe valori molto elevati nel caso in 
cui la tensione d’ingresso Vi avesse 
valori prossimi al massimo livello 
ammissibile. Una frequenza di com¬ 
mutazione molto elevata impliche¬ 
rebbe però tempi di conduzione bre¬ 
vissimi e perdite di commutazione 
del transistore inaccettabili. Il mi¬ 
glior sistema per eliminare tutti que¬ 
sti inconvenienti è stato perciò quello 
di usare, per il convertitore, una ecci¬ 
tazione separata e a frequenza fissa. 


IL CONVERTITORE 
AD INTERDIZIONE 
(FLY-BACK) 

In fig. 1 è riportato lo schema di 
principio. In fig. 2 si può vedere l’an¬ 
damento della tensione al collettore 
(V ce) del transistore-interruttore 
nonché quello della corrente i L 
circolante nella bobina (choke) ri¬ 
flessa sul primario (choke in doppio 
avvolgimento per ottenere l’isola¬ 
mento ingresso/uscita). Il funziona¬ 
mento è il seguente: 

Quando TRI si trova in conduzio¬ 
ne (Ìl cresce e D1 viene polarizzato in 
senso inverso), nel campo magnetico 
della bobina (choke) si accumula 
dell’energia, che successivamente 
viene “trasferita” al carico e nel con¬ 
densatore d’uscita Co durante il 
periodo di ritorno (fly-back), vale a 
dire, durante il tempo in cui il transi- 


insulation 
screen Ito *H.T.) 
insulation 

^screen (to negative 
output terminal) 

core 


Fig. 4 - Sezione della bobina del trasformato¬ 
re dell’alimentatore da 2 W. 

SI: 5 strali formati ciascuno da 36 spire di 
filo di rame smaltato da 0,25 mm 
S2: 2 strati ciascuno formato da 30 spire di 
filo di rame smaltato da 0,28 mm 
S3: 1 strato di 55 spire formato di filo di ra¬ 
me smaltato da 0,20 mm. 



appunto quella che si verifica 
nei convertitori autoeccitati 
(funzionamento a “ringing- 
choke”); gli inconvenienti cui 
darebbe luogo l’adozione, nel 
nostro caso, di questo tipo di 
convertitore li abbiamo già 
visti. 

Per le condizioni 1 e 3 valgono le 
seguenti formule (fig. 2):. 

a) Tensione d’uscita: 


SV, 

V° = - (2) 

n(l-S) 


store TRI non conduce (i L diminui¬ 
sce e D1 viene ora polarizzato in sen¬ 
so diretto). Nella successiva fase di 
conduzione di TRI, Co continuerà a 
fornire energia al carico, e di conse¬ 
guenza, instaurerà un’azione di li¬ 
vellamento. 

Il suddetto funzionamento preve¬ 
de tre condizioni possibili: 

1 — una corrente ininterrotta nella 

bobina (choke), fig. 2a. 

2 — una corrente interrotta nella 

bobina, fig. 2c; il che implica 
picchi elevati di corrente di col¬ 
lettore, e marcata dipendenza 
della tensione d’uscita dalla 
corrente circolabtenel carico. 

3 — una situazione a mezza strada 

tra le condizioni 1 e 2, fig. 2b; è 


'c 

0,1 A/div 


V CE 

50V/div. 


lOps/div. 


'C 

0.1 A/div. 


V CE 

lOOV/div. 


Fig. 5 - Forme donda indicanti il funziona¬ 
mento dei transistore BD232 con tensioni di 
ingresso continue rispettivamente di 24 V ( fi¬ 
gura in allo) e 220 V (figura in basso). 



10us/div. 



b) Tempo di conduzione del transi¬ 
store: 


to„ = 8 T (3) 

Può essere ricavato dalla (1). 

c) Variazione nella corrente circolan¬ 
te nella bobina: 


V,8T 

AL =- (4) 

LI 

nella quale T indica la durata del ci¬ 
clo e LI l’induttanza del primario 

d) Corrente di picco del collettore: 

P (km, V,8T 

le max --1-(5) 

8 Vi 2LI 

nella quale Può,) comprende la poten¬ 
za assorbita dal carico, la potenza per 
il pilotaggio della base del transisto¬ 
re-interruttore (ricavata dall’uscita 
del convertitore) e le perdite nel cir¬ 
cuito. 

Per soddisfare la condizione di cui 
al punto 1 (ininterrotta corrente nella 
bobina) per tutti i valori assumibili 
dalla tensione d’ingresso e con la po¬ 
tenza d’uscita Pool) al valore nomina¬ 
le, l’induttanza minima del primario 
dovrà soddisfare alla seguente condi¬ 
zione: 


LI min 


V, 2 


max 


5 2 minT 


2 P 


(tot) 


( 6 ) 


nella quale V, indica la massima 
tensione continua applicata all’in¬ 
gresso e Smin viene ricavato dall’eq. ( 1 ) 
mediante sostituzione di V i max. 
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Fig. 6 - Schema elettrico dell’alimentatore universale a commutazióne con potenza di uscita da 5 W. Per le note valgono quelle portate in fìg. 3. 


DATI DI PROGETTO 
DELL’ALIMENTATORE 
A COMMUTAZIONE CON 
POTENZA DI USCITA DI 2 W 

Il progetto dell’alimentatore è ba¬ 
sato sui seguenti dati: 

Vi = 24 V c.c.... 220 V c.c. con una 
tolleranza di ± 10% per cui V i min — 
22 V e V, ss 240 V. 

Tensione Vo = 24 V. 

Potenza nominale di uscita 2 W. 

Potenza richiesta per il TDA 2640 
e per il pilotaggio dello stadio regola¬ 
tore di tensione « 0,5 W. 

Le perdite circuitali vengono valu¬ 
tate in 0,5 W per cui la potenza 
complessiva risulterà Pi,o.> = 3 W. 

Il tempo durante il quale il transi¬ 
store si trova in conduzione dovrà 
essere sufficientemente più lungo del 
tempo di immagazzinamento carat¬ 
teristico del transistore. D’altra parte 
si deve tener presente che esiste un li¬ 
mite per il tempo di conduzione più 
breve del diodo, il quale, come è no¬ 
to, ha luogo in corrispondenza del 


tempo di conduzione più lungo del 
transistore; infatti, nel caso di un 
tempo di conduzione del diodo estre¬ 
mamente breve, la corrente di picco 
del diodo, e di conseguenza la caduta 
di tensione ai suoi capi, divente¬ 
rebbero cosi grandi da influenzare 
addirittura la regolazione della ten¬ 
sione d’uscita. 

Supponendo che i tempi di condu¬ 
zione, rispettivamente del diodo e 
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Fig. 7 - Sezione della bobina del trasformato- 
re dell’alimentatore da 5 W. 

SI: 4 strati formati ciascuno da 45 spire di 
filo di rame smaltato da 0,22 mm 
S2: 27 + 10 spire, di fio di rame smaltato 
da 0,33 mm 

S3: I strato di 30 spire di fio di rame smal¬ 
tato da 0,25 mm 



del transistore, risultino uguali, il 
rapporto spire n della bobina (choke) 
a doppio avvolgimento sarà espresso 
dalla seguente formula: 

V V.m.n V,_ 

n = -1- (7) 

V„ 


Per i dati in precedenza enun¬ 
ciati, n assumerà il valore di 3. In ba¬ 
se all’eq. (1) avremo: 

8mm = 0,23 e Smax = 0,77 rispettiva- 

mente per Vi max 6 Vi min. 

La scelta della frequenza di lavoro 
del convertitore (30 kHz), è stata 
fatta tenendo presente i seguenti dati 
di fatto: 

1) le dimensioni della bobina 
(choke) tendono a diminuire via 
via che la frequenza aumenta. 

2) le perdite nella bobina (choke), e 
parimenti le perdite nei dispositi¬ 
vi a semiconduttore, tendono ad 
aumentare all’aumentare della 

• frequenza. 








3) il tempo minimo di conduzione 
del transistore tende a diventare 
uguale al tempo di immagazzina¬ 
mento nel caso in cui si scegliesse 
una frequenza di lavoro troppo 
elevata. 

4) scegliendo una frequenza più ele¬ 
vata, succede che l’induttanza di¬ 
spersa della bobina a doppio av¬ 
volgimento assume un valore più 
basso; ciò tende a ridurre i picchi 
di commutazione presenti sulla 
tensione controllata con il van¬ 
taggio di migliorare il processo di 
regolazione. 

Per mantenere l’induttanza di¬ 
spersa ad un valore più basso possi¬ 
bile, è necessario che il valore LI del¬ 
l’induttanza del primario della bobi¬ 
na vada d’accordo con l’eq. (6). Per¬ 
tanto, in base ai valori specificati in 
precedenza, e nel caso di T = 33,3jus 
(dato che si è scelta una frequenza di 
lavoro di 30 kHz), avremo: 

LIm,n = 17 mH. Ricaviamo inoltre 
dall’eq. (5) che la corrente di picco di 
collettore le m», risulta di 0,21 A e di 


Fig. 9 - Tensione di li¬ 
scila Vo nell’alimenta- 
tore da 2 W in funzio¬ 
ne della tensione dì in¬ 
gresso Vi in condizioni 
di carico nominale: 
(a) la resistenza RIO 
diftg. 3 non è collega¬ 
to: (b) la resistenza 
RIO risulta ora colle¬ 
gata: (d) indica la 
variazione della ten¬ 
sione di uscita V«. 


Fig. IO - Tensioni di 
uscita rispettivamente 
Voi e Vo2 nell’alimen¬ 
tatore da 5 W, in fun¬ 
zione della tensione di 
ingresso V, in condi¬ 
zioni di carico nomi¬ 
nale: 2,7 W con 14,5 
Vdi uscita (Voi) e 2,3 
W con -4 V di uscita 
(Vo2). Le variazioni 
presenti in Voi e Vo2 
vengono indicate ri¬ 
spettivamente me¬ 
diante di e d2. 




0,11 A quando la tensione di ingresso 
V, corrisponde a 22 V e 240 V rispetti¬ 
vamente; e questo si può ricavare an¬ 
che dagli oscillogrammi di fig. 5. 

DATI DI PROGETTO 
DELL’ALIMENTATORE 
A COMMUTAZIONE 
CON POTENZA DI USCITA 
DI 5 W 

È fuori dubbio che la gamma piti 
limitata delle tensioni di ingresso 
ammissibili per questo alimentatore 
(e cioè, da 85 V c.c. a 250 V c.c.) sem¬ 
plifica molto il progetto del converti¬ 
tore. Supponendo di scegliere Smm = 
0,3 e una frequenza di lavoro del con¬ 
vertitore pari a 25 kHz, in base alle e- 
quazioni segnalate in precedenza si 
ottengono i seguenti valori: 


Smax = 0,55; L 1 min == ]9mH; le ma» = 
0,17 A. (Questi valori valgono per un 
rapporto spire n di 6,67 tra il prima¬ 
rio e l’avvolgimento di uscita di 14,5 
V). 


REALIZZAZIONE 

PRATICA 

DELL’ALIMENTATORE 
UNIVERSALE 
A COMMUTAZIONE CON 
POTENZA DI USCITA DI 2 W 

Per ottenere nel circuito riportato 
in fig. 3, l’isolamento dalla tensione 
di rete, si provvede a duplicare la ten¬ 
sione di uscita del convertitore V,. 
mediante raddrizzamento e livella¬ 
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mento della tensione presente ai capi 
di S3. Una porzione di questa tensio¬ 
ne, e precisamente quella presente 
sul cursore di R11, viene confrontata 
nel TDA2640 con la tensione di rife¬ 
rimento presente ai capi del diodo 
D3, allo scopo di controllare, tramite 
TR3, il ciclo di utilizzazione del 
transistore-interruttore TR4 che re¬ 
gola appunto la tensione di uscita. Il 
transistore-interruttore (TR4) riceve 
il suo pilotaggio di base (pari ad una 
corrente di 14 mA), dall’uscita del 
convertitore tramite i resistori 
R17/R18/R19; il transistore-inter¬ 
ruttore viene bloccato tutte le volte 
che il transistore TR3 entra in condu¬ 
zione. Il filtro passa-basso R22/C9 
tende ad eliminare dalla regolazione 
gli effetti prodotti da eventuali picchi 
di tensione prodotti in seguito al fe¬ 
nomeno del “ringing”. (Difatti, a 
causa di una insufficiente carica del 
condensatore C9 tramite R22, che 
avrebbe luogo in corrispondenza di 
bassi valori del ciclo di utilizzazione 
di D6, potrebbe succedere che la ten¬ 
sione di uscita Vo risultasse incre¬ 
mentata in corrispondenza di bassi 
valori della tensione di ingresso V,, 
come appunto si può vedere dalla 
curva riportata in fig. 9-b). 

Il resistore R10 provvede ad intro- 
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durre un “controllo anticipato” in 
quanto inietta la tensione di ingresso 
V, nel circuito di controllo, e migliora 
in questa maniera, la regolazione al¬ 
l’uscita. 

Il TDA 2640 e la base di TR4 ven¬ 
gono alimentati dall’uscita del con¬ 
vertitore; qualora, infatti, questa ali¬ 
mentazione fosse stata presa dall’in¬ 
gresso in c.c. sarebbe stato necessario 
introdurre una resistenza-serie onde 
dissipare la potenza in sovrappiù. Il 
“circuito di avvio”, formato da TR1 e 
TR2, fornisce circa 5 mA di pilotag¬ 
gio di base al transistore TR4, fino a 
quando non si è formata la tensione 
di uscita del convertitore. Quando 
però all’uscita si sarà formato un cer¬ 
to valore di tensione, il diodo D2 ri¬ 
sulterà polarizzato in senso diretto 
(venendo polarizzato in senso diretto 
il diodo D4); in queste condizioni, la 
coppia TR1/TR2 verrà interdetta, e 


plessivo pari a mm 0,15. L’induttan¬ 
za del primario LI ha il valore di cir¬ 
ca 17 mH. La figura 4 riporta la bobi¬ 
na in sezione. 

Il transistore TR2 di fig. 3 richiede 
un dissipatore di calore con resisten¬ 
za termica di 15 °C/W; e ciò, allo 
scopo di mantenere bassa la tempe¬ 
ratura alla giunzione anche nel caso 
di una dissipazione di 3,5 W di collet¬ 
tore che potrebbe aver luogo nel caso 
in cui l’uscita del convertitore venisse 
posta in cortocircuito. Perchè il tran¬ 
sistore TR4 possa lavorare con buo¬ 
na stabilità termica è necessario che 
venga montato su un dissipatore di 
calore con resistenza termica di 25 
°C/W. I valori di resistenza termica 
sopra specificati valgono per tempe¬ 
rature-ambiente non superiori a 60 
°C. 

Gli oscillogrammi riportati nella 
fig. 5 illustrano l’andamento della 
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Fig. Il - Tensione d’u¬ 
scita Vo di funzione 
della corrente d’uscita 
5 „ /o Io nell’alimentatore 
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da 2 W per due valori 
della tensione di in¬ 
gresso Vi; d ìndica la 
n0 , variazione nella ten- 
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da questo momento in avanti, 
l’alimentazione verrà prelevata di¬ 
rettamente dall’uscita del convertito¬ 
re, L’assorbimento di 0,5 W tramite 
S3 rende il convertitore immune da 
danni nel caso in cui venga a manca¬ 
re il carico; ciò significa che la tensio¬ 
ne di uscita del convertitore non po¬ 
trà aumentare in modo notevole nel 
caso in cui risulti collegato il carico. 

Il TDA 2640 “tiene d’occhio” la 
caduta di tensione ai capi di R23. 
bloccando in questa maniera il con¬ 
vertitore tutte le volte che la corrente 
di picco di collettore del BD232 ten¬ 
desse ad assumere valori troppo ele¬ 
vati. Si tengano presenti le misure at¬ 
te alla soppressione delle interferen¬ 
ze a radio frequenza, riportate nella 
didascalia della fig. 3. 

Il nucleo della bobina (choke)TI a 
tre avvolgimenti è il tipo UU- 
20/32/7 3C8 avente un traferro com¬ 


corrente di collettore ic e della tensio¬ 
ne collettore-emettitore vce per il 
transistore BD232 corrispondenti a 
cicli di utilizzazione rispettivamente 
elevati e bassi. 

REALIZZAZIONE PRATICA 
DELL’ALIMENTATORE 
UNIVERSALE 
A COMMUTAZIONE CON 
POTENZA DI USCITA DI 5 W 

Il funzionamento di questo ali¬ 
mentatore a commutazione, il cui 
schema elettrico è riportato in fig. 6, è 
identico a quello da 2 W in preceden¬ 
za descritto. Anche qui, come nel¬ 
l’alimentatore da 2 W, è presente un 
ingresso per la sincronizzazione (cor¬ 
risponde al piedino 3 indicato con 
“sync” del TDA 2640); ciò, allo sco¬ 
po di eliminare qualsiasi fenomeno 
di interferenza che potrebbe aver 


luogo tra la frequenza del convertito¬ 
re principale e quella del convertito¬ 
re che alimenta il pilota dello stadio 
regolatore di uscita nel convertitore 
principale. In questo alimentatore 
sono presenti due uscite: una è + 
14,5 Ve l’altra è —4 V. 

Il nucleo della bobina (choke) TI a 
tre avvolgimenti ha il numero di co¬ 
dice UU-20/32/7 3C8 e possiede un 
traferro complessivo che misura 0,12 
rhm. L’induttanza del primario LI 
ha il valore di 19 mH. In fig. 7 è ripor¬ 
tata questa bobina in sezione. 

Il transistore TRI è montato su un 
dissipatore di calore con resistenza 
termica di 15 ° C/W. Per il transistore 
TR3 non è richiesto alcun dissipatore 
di calore. 

PRESTAZIONI DEI DUE 
ALIMENTATORI 
UNIVERSALI 
A COMMUTAZIONE 

In fig. 8 è riportato l’andamento 
del rendimento tj dell’alimentatore 
universale da 2 W in funzione della 
tensione di ingresso V,. 

Il rendimento dell’alimentatore da 
5 W è del 65% in corrispondenza di 
una tensione di ingresso V = 110 V e 
del 60% per V, = 220 V. 

Nelle figure 9 e 10 si può vedere la 
dipendenza della tensione di uscita 
Vo dalla tensione di ingresso Vi nel 
caso in cui il carico abbia il valore no¬ 
minale previsto. 

Le curve riportate in fig. 9 indica¬ 
no con molta chiarezza il meccani¬ 
smo dell’azione di “controllo antici¬ 
pato” effettuata da RIO, riportata 
nella fig. 3. La figura 11 illustra l’an¬ 
damento della Vo in funzione di L 
nell’alimentatore da 2 W; si può fa¬ 
cilmente vedere come la tensione di 
uscita Vo non superi i 29 V nel caso di 
carico 0 e di tensione di ingresso Vi = 
220 V. 

La temperatura ambientale non 
deve superare i 60 0 C. 

I limiti della tensione confinila di 
ingresso sono 24 V — 10% e 220 V + 
10% per l’alimentatore a commuta¬ 
zione da 2 W, e 110 V — 20% e 220 V 
+ 15% per l’alimentatore da 5 W. 


1) È nolo che idue principali tipi di convertitori c.c./c.c. usati 
negli alimentatori a commutazione sono quello a condu¬ 
zione (forward) e quello a interdizione (fly-baclc): il primo 
applica potenza al carica durante il tempo in cui il transi¬ 
store-interruttore conduce; il secondo quando il transisto¬ 
re-interruttore non conduce. 
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Alimentatore a commutazione 

Tensione/corrente d’uscita: 12 V / 2,5 A 

Viene descritto un alimentatore stabilizzato con potenza d’uscita di 30W, 12V —2,5A. La ten¬ 
sione continua d’ingresso è 24 V e può variare da 18 a 32 V. La frequenza di lavoro è 22 kHz. 
Come circuito pilota e di controllo viene usato il TDA 1060. Il rendimento è 78%. 


Ormai quasi tutte le apparecchiature hanno bisogno 
di una tensione di alimentazione stabilizzata. Il proget¬ 
to di un siffatto alimentatore è diventato pertanto un 
passo importante nello sviluppo di un dato sistema. 
Quando il progettista si accinge a realizzare un alimen¬ 
tatore stabilizzato di solito si trova di fronte due si¬ 
tuazioni: 

1) dispone della tensione alternata di rete 220 V, 50 Hz 

2) dispone della tensione continua di una batteria. 

In questo secondo caso raramente il valore della 

tensione della batteria corrisponde al valore della ten¬ 
sione di alimentazione desiderata per cui occorrerà 
inserire tra batteria e apparecchiatura un converti¬ 
tore c.c./c.c. 

E’ di questo secondo caso che vogliamo occuparci 
in questo articolo nel quale descriveremo appunto un 
convertitore che partendo da una tensione continua di 
24 V sarà in grado di dare una tensione d’uscita sta¬ 
bilizzata con valore di 12 V, (2,5 A). 

Principio di funzionamento del convertitore 

Con riferimento allo schema di principio di fig. 1, 
vediamo che, supponendo trascurabile la resistenza del¬ 


l’induttanza LI, quando il transistore conduce risul¬ 
terà applicata ai terminali di detta induttanza una ten¬ 
sione costante V> — V„. 

E’ noto inoltre che la corrente circolante nell’indut- 
tanza LI avrà un’andamento lineare con valore di 

Vi — Vu 

Il = - T 

L 



Fig. 1 - Schema di principio del convertitore V ( = Tensione 
d’ingresso; V u = tensione d’uscita 


87 




•transistore 



Fig. 2 - Forme d'onda caratteristiche nel caso in cui la 
induttanza riesce a ”scaricarsi" completamente durante 
il periodo intercorrente tra due fasi di conduzione del 
transistore-interruttore 


' t ransistore 




Fig. 3 - Forme d’onda caratteristiche nel caso in cui la 
induttanza non riesce a "scaricarsi” durante il periodo 
intercorrente tra due fasi di conduzione del transistore- 
interruttore 


Il condensatore CI comincerà a caricarsi dopo che 
la corrente L risulterà superiore alla corrente I„ fornita 
dalla tensione stabilizzata. Successivamente, il transi¬ 
store TRI si blocca. La corrente II raggiunge il suo 
massimo valore e la corrispondente energia verrà ora 
applicata al carico. Durante il tempo in cui la corrente 
circola in LI, il potenziale sul punto B, uguale a Vi 
quando TRI si trova in conduzione, tenderà ora a dimi¬ 
nuire rapidamente. Appena detto potenziale diventerà 
inferiore a zero, il diodo DI entrerà in conduzione. La 
tensione ai capi di LI sarà allora —Vd e la corrente 
in essa circolante sarà: 

V„ 


L 

Il circuito di pilotaggio del transistore preleva una 
frazione del valore medio della tensione di uscita e la 
confronta con una tensione di riferimento. La varia¬ 
zione tra Vu e Vm determina il tempo di conduzione 
di TRI, e fa sì che la tensione V» rimanga costante 
indipendentemente dalle possibili variazioni di assor¬ 
bimento del carico. 

Il rapporto tra il tempo di conduzione e il tempo di 
bloccaggio del transistore determina il valore della ten¬ 
sione d’uscita del convertitore mentre il tempo di con¬ 
duzione del diodo (Td), detto anche tempo di ricupero, 
è quello compreso tra due tempi di conduzione del 
transistore (Tc). 

A seconda del valore della corrente assorbita dal 
carico (L), potranno verificarsi due condizioni di fun¬ 
zionamento caratteristiche. 

a) il tempo compreso tra due periodi di conduzione 
del transistore è maggiore del tempo di conduzione 
del diodo. 

b) l’induttanza non risulta completamente "scaricata" 
quando il transistore inizia nuovamente a condurre. 

Esaminiamo ora questi due casi. 

i) Tra i due tempi di conduzione del transistore l'in¬ 
duttanza riesce a "scaricarsi” completamente; ciò 
si verifica in particolare quando L è bassa (alimen¬ 
tatore a vuoto). 

Con riferimento alla fig. 1 vediamo che Vi „,cd,, = V„; 
d’altra parte è anche vero che Vi = V, quando TRI 
conduce, supponendo trascurabili le perdite nel 
transistore TRI. La tensione Vi è uguale alla ten¬ 
sione di soglia del diodo ( di polarità negativa) 
quando il transistore risulta bloccato e il diodo con¬ 
duce. 

La fig. 2 riporta le forme d'onda presenti nei vari 
punti del circuito. 

La variazione della corrente di collettore durante il 
tempo in cui il transistore conduce (Tc) è data da 

di V, — Vu 


d, L 

Allo stesso modo, la decrescita della corrente nel¬ 
l’induttanza LI, quando entra in conduzione il diodo 
(Td) è data da 

d-, V» 


d, L 



















Fig. 1 - Caratteristica di limitazione 
della corrente 


Può però esistere un tempo To durante il quale 
non conducono nè il transistore nè il diodo, e ciò 
quando 

V, — V„ 

Ti > - T c 

L 

2) Tra i due tempi di conduzione del transistore, la 
induttanza Li non riesce a "scaricarsi” completamen¬ 
te (alimentatore sotto carico). 

In questo caso (fig. 3), la corrente di collettore non 
inizia da zero ma da un certo valore Io. 
L’induttanza non riesce a "scaricarsi” completamen¬ 
te per cui quando il transistore inizierà a condurre 
avremo nel diodo ancora una certa circolazione di 
corrente Io. Sarà cioè: 

Tc Vu 

Vi media = Vi - oppure Te = ■- 

T V* X f 

Durante il tempo di conduzione del transistore avre¬ 
mo: 

Te (Vi — V„) 


L 

Il valore (Io max — Io) che noi chiameremo Al corri¬ 
sponde all'ampiezza della corrente a impulsi circo¬ 
lante nell'induttanza Li; sarà cioè 

Te (V, — Vu) 

AI = - 

L 

dalla quale 

Te (V, — Vu) 

L = - 

AI 


DESCRIZIONE DEL CIRCUITO 

Lo schema elettrico del convertitore è riportato in 
figura 8. 

1) Circuito di controllo 

Il circuito che provvede al pilotaggio del transistore 

TRI e che fornisce tutte le altre funzioni di prote¬ 
zione e di controllo è Tintegrato TDA1060. Esso 

contiene infatti le seguenti funzioni: 

I ) una sorgente di tensione stabilizzata dalla quale 

viene ricavata internamente la tensione di riferi¬ 
mento a cui abbiamo accennato prima. 

2) un amplifioatore della tensione-errore, a guada¬ 
gno variabile. 

3) un generatore di segnali a dente di sega sincro¬ 
nizzato. 

4) un modulatore della larghezza dell'impulso di 
pilotaggio; il ciclo di utilizzazione (5) di questo 
ultimo può essere regolato dall'esterno. 

5) circuiti di protezione contro le sovracorrenti, un 
circuito pilota, un circuito di rivelazione di 
errore, un circuito di bloccaggio istantaneo. 

6) uno stadio d’uscita del segnale di pilotaggio di 
TRI (ciclo di utilizzazione 6 oppure ”1 — §")- 

7) un circuito che consente la modulazione inver¬ 
sa del ciclo di utilizzazione. 

In fig. 9 è riportato uno schema a blocchi dell’inte¬ 
grato TDA 1060. La tensione di alimentazione del 
TDA 1060 è 24 V e viene applicata all'integrato tramite 
il resistere R2 il cui compito è quello di limitare la 
corrente nel TDA 1060. La frequenza di commutazione 
del convertitore è fissata a 22 kHz da C3 e R9. 

II segnale di pilotaggio fornito dall'integrato è pre¬ 
sente sul terminale 14. Il ciclo di utilizzazione varia 
in funzione della tensione di uscita, della corrente as¬ 
sorbita dal carico e della tensione d’ingresso Vi. Questi 
impulsi di pilotaggio sono applicati alla base di TRI, 
e successivamente, alla base di TR2 tramite R3. 
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ELENCO DEI COMPONENTI 

I resistori da RI a R17 sono a carbone, 1/4W, CR25 
(R13 = CR37) 

RI = 120 n 
R2 ' = 470 n 
R3 = 1,5 kn 
R4 = 470 n 
R5 = Ikn 
R7 = 4,7 kn 
R8 = 68 n 
R9 = 18 kn 
RIO = 100 kn 
RII = 2,2 kn 
R12 = 2,7 kn 

R13 = 1,2 kn 

R14 = 470 a 
R15 = 470 n 
R17 = 120 n 

R18 = 68 n resistore a filo 7 W RWM 5 x 26 
R106 = 470 n resistore regolabile CERMET PAM 10 Hco 
RI16 = 470 n resistore regolabile CERMET PAM 10 Hco 
CI = 0,15 v-F, 100 V Condensatore serie 344 2222 344 21154 


C2 = 2200 v-F, 40 V Condensatore serie 071 2222 071 17222 

C3 = 3,3 nF Condensatore serie 630 2222 630 03 332 

C4 = 3,3 nF Condensatore serie 630 2222 630 03 332 

C5 = 22 v-F, 10 V Condensatore serie 122 2222 122 54229 

C6 = 47nF,250V Condensatore serie C 280 2222 352 44473 

C7 = 0,15 v-F, 100 V Condensatore serie 344 2222 344 21154 

C8 = 2200 v-F, 16 V Condensatore serie 187 2211 187 15222 

Trasformatore di corrente 
TI = Nucleo 14/9/5 in 3H2: 

— primario 1 spira; secondario 100 spire 

Induttanza 
LI = 73 spire 
500 vH 

nucleo = RM IO in RC8 
traferro = 1,6 mm 
TRI = 2N2222 
TR2 = 2N2905A 
TR3 = BDX17 
DI = BAX 13 
D2 = BYW 29-150 
IC1 = 77M1060 


2) Stadio di potenza 

L’«interruttore» di questo convertitore è formato in 
pratica dai due transistori TR2/TR3 montati in 
"super-follower”. Il transistore di potenza vero e 
proprio (TR3) è pilotato da TR2. E' infatti la cor¬ 
rente di collettore di quest’ultimo che fornisce la 
corrente di base necessaria a TR3. La resistenza R8 
collegata in parallelo tra base ed emettitore di TR3 
serve ad eliminare rapidamente le cariche immagaz¬ 
zinate nel transistore durante il tempo di conduzione, 
e di conseguenza ad assicurare un bloccaggio rapido 
del medesimo. Malgrado ciò, l'assenza della corrente 
inversa di base non consente di aumentare la fre¬ 
quenza di commutazione del transistore-interruttore, 
il che fa aumentare le perdite di commutazione in 
fase di bloccaggio del transistore-interruttore. Per 
eliminare questo inconveniente, occorrerebbe mo¬ 


dificare lo stadio pilota, inserendo per esempio, un 
trasformatore-pilota. Ciò comporterebbe però un 
aumento del costo del convertitore. Data la potenza 
relativamente bassa trattata da questo convertitore, 
ci è sembrato opportuno non aumentare il numero 
dei componenti. 

3) Regolazione della tensione d’uscita 

Il ponte formato dai resistori R15, RI 16, e R17 
preleva una frazione della tensione d’uscita V u e la 
confronta con la tensione di riferimento prodotta 
all’interno dell’integrato. Se tra V„ e V.k viene a 
formarsi una differenza di valore, il modulatore del¬ 
la larghezza dell’impulso di pilotaggio entrerà su¬ 
bito in funzione provvedendo, a seconda dei casi, 
ad aumentare o a diminuire il tempo di conduzione 
del transistore-interruttore. 
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Fig. 9 - Funzioni contenute nel circuito integrato TDA 1060 
1 = V p ; 3 = tensione di controreazione; 4 = guadagno; 
5 = ingresso modulazione; 6 = regolazione & max; 11 = 
ingresso limitazione di corrente; 10 = telecomando; 15/14 
= uscite; 13 — protezione smagnetizzazione/sovratensione; 
9 = ingresso sincronizzazione; 16 — preregolazione; 
7/8 = R.C. 


4) Limitazione della corrente di uscita 

Il transistore-interruttore deve essere protetto con¬ 
tro eventuali cortocircuiti che potrebbero verificarsi 
ai morsetti di uscita del convertitore. Il primario 
del trasformatore TI è attraversato dalla corrente 
di collettore di TR3; la tensione presente sul rela¬ 
tivo secondario risulterà direttamente proporzio¬ 
nale a questa corrente. Questa tensione verrà quin¬ 
di applicata al terminale 11 del TDA 1060; questo 
terminale è collegato, a sua volta, internamente a 
due comparatori aventi due differenti soglie (e cioè 
0,48 V e 0,6 V). 

Fissato il valore massimo ammissibile della corrente 
d’uscita (regolabile mediante R106), se dovesse ve¬ 
rificarsi un sovraccarico, la tensione d'uscita ten¬ 
derebbe a diminuire in proporzione all’aumento 
della corrente circolante nel carico; e, al limite, in 
caso di cortocircuito, la tensione d’uscita V„ potreb¬ 
be annullarsi del tutto. 


Il nucleo impiegato per il trasformatore TI è il 
tipo 14/9/5 — 3 H2; il cui primario è costituito 
da 1 spira di filo da 1 mm J e il secondario da 100 
spire da 0,25 mm. 


5) Diodo di recupero 

Per la scelta di questo componente occorre conosce¬ 
re i valori massimi della corrente d'uscita e quello 
della tensione d’ingresso. Occorre inoltre che questo 
diodo abbia un tempo di recupero breve (= 50 ns). 
Il tipo BYW 29 soddisfa alle suddette esigenze. In 
parallelo a questo diodo occorrerà collegare una 
rete RC allo scopo di sopprimere le oscillazioni 
prodotte dalle capacità parassite, specialmente nei 
casi in cui la corrente assorbita dal carico risulti 
di basso valore. 


6) Induttanza 

a) Suo calcolo 

L’ampiezza della corrente a impulsi (Ah) che 
attraversa l’induttanza d’uscita è inversamente 
proporzionale al valore di L. La relazione che 
fornisce il valore di L è la seguente: 

T« (V, — V„) 

L'= - 

Ah 


nella quale 


Vu 

T c = - 

Vi x f. 


V, = 24 V 
V„ = 12 V 
f = 22 kHz 

Ah = 0,2 x L, e cioè, 0,5 A 

per cui avremo: 

22,7 x IO- 6 (24 — 12) 

L = - 

0,5 


Circuito stampalo Diodo D2 (saldato dal lato del rame) 



Fig. 10 - Schema di montaggio radiatore di calore/circuito 
stampato 


= 545 pH 

Come nucleo è stato usato il tipo RM 10 in 3C8, 
le cui caratteristiche principali sono: 

A» = 83,2 mm 5 (sezione del nucleo) 

Ve = 3470 mm 3 (volume del nucleo) 

L = 41,7 mm (lunghezza del nucleo) 

B.„ = 0,3 T 

Il numero di spire dell’induttanza è dato dalla 
relazione: 


N = 


Lo 


Ah 

(L max + I'u) + - 

2 


B x A» 
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Fig. 11 - Configurazione del rame del circuito stampato impiegato 


I’u indica l’aumento della corrente d’uscita nel 
caso in cui il convertitore risulti sovraccaricato 
(I’u = 0,25 x I») 

per cui avremo: 


N = 


545 x IO- 4 x 


2 ' 

2,5 + 0,625 + - 

0,5 


0,3 x 83,2 x IO- 4 


= 73,6 


corrente di 2,5 A (29,95 W). La corrente d’ingresso 
era 1,6 A (38,4 W). 

Il rendimento del convertitore con 24 V d’ingresso 
sarà pertanto: 


P u 29,95 

ri = - = - = 78% 

Pi 38,4 

La curva di fig. 4 indica la variazione del rendi¬ 
mento in funzione della corrente circolante nel 
carico. 


in pratica 73 spire 
b) Costruzione 

In fig. 15 sono riportate le caratteristiche mecca¬ 
niche del nucleo in ferrite impiegato. Le 73 spire 
dovranno essere avvolte su un supporto tipo 
4313 021 03630. 

Il filo usato sarà in rame smaltato da 0,75 mm. 
L'avvolgimento è realizzato a spire affiancate, a 
strati non isolati; il traferro complessivo del nu¬ 
cleo è 1,6 mm. 

REALIZZAZIONE PRATICA 

Il convertitore va realizzato su un circuito stampato 
con dimensioni 140 x 80 mm (vedi fig. 11). Il transistore 
di potenza TR3 e il diodo D2 sono saldati dalla parte 
del rame e montati isolati sul radiatore avente le stesse 
dimensioni del circuito stampato. In fig. 10 è riportato 
uno schema di montaggio radiatore-circuito stampato. 


2) Misura della regolazione della tensione d’uscita 

a) Regolazione della tensione d’uscita in funzione 
del carico (fig. 5). 

Per una variazione da 0 al 100% del carico, la 
tensione d’uscita varia da 12, 10 V a 12, 01 V, 
e cioè, AVu = 0,09. 

AVu 0,09 

- = - = 0,0074 e cioè < 0,8% 

V„ 12,01 

b) Variazione della tensione d'uscita in funzione 
della tensione d’ingresso (fig. 6). 

Quando la tensione d’ingresso varia da 18 a 32 V, 
la tensione d’uscita passa da 11,98 V in corrispon¬ 
denza di 18 V, a 11,96 V in corrispondenza di 32 V. 

AVu = 0,02 V 
AVu 0,02 

- = - = 0,0016 e cioè < 0,2% 

V u 11,99 


RISULTATO DELLE MISURE 
1) Misura del rendimento 


3) Caratteristica di limitazione 


Per una tensione d’ingresso di 24 V, la tensione In fig. 7 si può vedere come varii la tensione d’uscita 

misurata ai morsetti d’uscita era 11,98 V ad una in funzione dei sovraccarichi di corrente. 
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0,5 A/div. 



10 V/div. 


t i 10 yus/div. 


Fig. 12 - Forma d’onda della corrente circolante nell'indut¬ 
tanza (h) e della tensione ai capi del diodo D2 (assenza 
di carico) 



Fig. 13 - Come in fig. 12, ma con il massimo carico 



V u 40mV/dlv. 


t . lO^a/div 


Fig. 14 - Andamento dell’alternata residua ai morsetti di 
uscita 



Fig. 15 - Dimensioni (in mm) del nucleo RM10/3C8 


4) Rilievo degli oscillogrammi 

La fig. 12 indica la corrente L nell’induttanza di 
uscita e la tensione ai capi del diodo D2, nel caso 
il convertitore sia sprovvisto del carico. La fig. 13 
indica i’andamento dei medesimi parametri ma a 
pieno carico. 

La tensione alternata residua all’uscita (fig. 14) am¬ 
monta a 40 mV alla potenza nominale d’uscita. 

5) Riassunto delle caratteristiche 


Tensione d'ingresso 

24 

Vc.c. 

(variabili da 18 V 

Tensione d’uscita 

12 

V 

Corrente d'uscita 

2,5 

A 

Frequenza di lavoro 

22 

kHz 

Regolazione all'ingresso 

< 0,2 

% 

Vi — 25% 



Regolazione all’uscita 
(variaz. del carico da 0 a 100%) 

< 0,8 

% 

Rendimento a pieno carico 
Tensione residua all'uscita 

78 

% 

(a pieno carico) 

40 

mV 

Temperatura di lavoro 0°C 

-e 55 

°C 


Protezione contro i sovraccarichi 
e i cortocircuiti all'uscita 
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Alimentatore a commutazione 

Tensìone/potenza d’uscita: 24 V / 12 W 


Alla serie di progetti di alimentatori a commutazione già pubblicati ne aggiungiamo un altro 
con 24 V/ 12 W d’uscita. Come transistore-interruttore viene usato il BUX 86, della famiglia 
dei BUX... opportunamente progettata per questi impieghi. 


I transistori BUX 80, BUX 82, BUX 84 e BUX 86 
sono transistori ad elevata tensione per impieghi di 
commutazione. Essi sono quindi particolarmente adat¬ 
ti ad essere impiegati come transistorì-ìnterruttori ne¬ 
gli alimentatori stabilizzati a commutazione (switched- 
mode power supplies). 

In particolare essi posseggono: 

- V CESM elevato, pari a 800 V 

- velocità di commutazione elevata, e pertanto basse 
perdite di turn-on/ofì 

- elevata stabilità del « leakage » alle temperature ele¬ 
vate grazie alla tecnologia di passivazione in vetro. 

L’alimentatore che descriveremo è isolato dalla rete, 
ha un rendimento elevato e impiega come transistore- 
interruttore il BUX 86. Il convertitore usato è il tipo 
flyback in quanto la potenza d’uscit-a è bassa (12 W); 
ciò semplifica il progetto e rende più compatto l'ali¬ 
mentatore. Quest’ultima caratteristica permette di im¬ 
piegarlo nelle apparecchiature portatili. 

La stabilizzazione della tensione d’uscita è ottenuta 
grazie all'impiego del circuito integrato TDA 2640 IJ il 
quale inoltre permette di eliminare forti correnti di 
spunto nel condensatore-livellatore d’uscita e protegge 
l’alimentatore sia contro le sovracorrenti sia contro 
un’eventuale interruzione dell’anello di reazione. 

L’alimentatore ha un rendimento dell’ordine del- 
l’80°'b per carico con valore nominale; esso è inoltre 
protetto sia per il caso di assenza di carico che di 
cortocircuito dei morsetti di uscita. 


I criteri riguardanti il progetto di un convertitore 
del tipo fly-back sono stati illustrati in un precedente 
articolo 2) ; nel caso attuale, sarà sufficiente fare sol¬ 
tanto alcune brevi considerazioni. 

Alcuni aspetti del progetto 

I circuiti che hanno il compito di limitare le ten¬ 
sioni, richiedono solitamente una certa dissipazione 
di potenza; evidentemente, questo fatto tende a ridurre 
il rendimento dell’alimentatore per cui, in questi casi, 
per fare a meno di questi circuiti, conviene disporre 
di un discreto margine tra la tensione di collettore 
imposta dal circuito e quella ammissibile dal transi¬ 
store impiegato; ciò consente tra l’altro al circuito di 
ammettere senza danno fenomeni di overshoot dovuti 
al rìngìng. 

Per ciò che riguarda la tensione di collettore im¬ 
posta dal circuito c'è da tener presente che essa tende 
a diminuire via via che diventa più piccolo il rapporto 
spire (ti) tra ingresso e uscita del trasformatore d'usci¬ 
ta (choke). 

Un basso valore di n è richiesto anche per il fatto 
che occorre non superare il picco ammesso per la cor¬ 
rente di collettore. 

Dai « data sheets » risulta che il V CESM del BUX 86 
è 800 V (condizione di bloccaggio del transistore). 

Pertanto, supponendo di assegnare 200 V al mar¬ 
gine in questione, avremo che il valore di n (rapporto 
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0.1A 



Fig. 1 - Schema elettrico dell’alimentatore da 12W. Le freccie (—) indicano il collegamento con il negativo d’ingresso 
del convertitore. Il nucleo di TI è collegato al + dell’alta tensione. 


spire primario/secondario) potrà essere calcolato nel¬ 
la seguente maniera. 

La tensione di collettore ammessa è data da: 

Vi max + nV D = 600 V. 


nella quale: 

V, m ax = 375 V, ed è il valore di picco della tensione 
continua d’ingresso del convertitore per una 
tensione dì rete di 220 V + 20%. 

V Q = 24 V. 

Pertanto il rapporto spire n avrà il valore di: 
n = 9,37 


si 

S3 

S2 


insulation 
.screen (to+H.T.) 

■ insulation 
■screen (to negative 
output terminal) 


Fig. 2 - Avvolgimenti di TI in sezione: 

51 = 4 strati di 63 spire ciascuno di filo di rame smaltato 

da 0,2 mm. 

52 = 1 strato di 21 spire di filo di rame smaltato da 0,5 mm 

53 = 1 strato di 22 spire di rame smaltato da 0,2 mm. 
Nucleo = Ferroxcube 3C8 tipo UU-20/32/7 con spaziatura 

di 0,11 mm tra i due seminuclei. 


Il circuito dell’alimentatore 

L’avvolgimento terziario S3 del trasformatore di 
uscita raddoppia la tensione d’uscita del convertitore; 
la tensione raddoppiata formata ai. capi di S 3 viene 
raddrizzata da D6 (BY 206) e livellata da C 12 (22 pF). 
Una frazione di questa tensione continua viene appli¬ 
cata tramite il cursore del potenziometro R13 al pie¬ 
dino 10 dell’integrato TDA 2640: qui essa viene con¬ 
frontata con una tensione fissa di 6,2 V fornita dallo 
zener C 6V2 (BZX79): il ciclo di utilizzazione (duty 
cycle) del transistore-interruttore, e di conseguenza, 
la stabilizzazione della tensione d’uscita, dipendono 
appunto dal suddetto confronto. 

Per avere una minore dissipazione complessiva si 
è pensato di alimentare il TDA 2640 e di polarizzare la 
base del transistore-interruttore mediante la tensione 
raddrizzata e livellata presente sul condensatore C12; 
(solitamente per questo scopo ci si serve della ten¬ 
sione continua d'ingresso del convertitore). 

Per poter far ciò si è però dovuto includere il cir¬ 
cuito formato da R2/R3/TR1 il quale ha il compito 
di fornire la tensione di alimentazione al TDA 2640 e 
la tensione di polarizzazione di base al TR3 al mo¬ 
mento della messa in funzione dell'alimentatore, quan¬ 
do appunto non è ancora presente la tensione d’uscita 
dell’alimentatore. Infatti, fino a quando non è presente 
la tensione su CI2, il suddetto circuito è in grado di 
fornire 25 mA con 11 V. Appena però, la tensione su 
C12 diventa 11,5 V, il diodo D6 si «apre» e lascia 
passare una certa corrente di alimentazione che di¬ 
venterà quella definitiva quando, raggiunto il valore 
di 13 V, anche il diodo D3 risulterà polarizzato in 
senso diretto cortocircuitando base-emettitore di TRI, 
per cui quest’ultimo risulterà bloccato (interdizione). 
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punti A (collettore di TR3) e B dovranno essere più 
corti possibile. 

Il transistore TR2 inverte e amplifica il segnale di 
pilotaggio rettangolare in uscita dall’integrato. Del 
trasformatore pilota, per motivi di semplicità, si fa a 
meno. La rete formata da D9/C14 serve a perfezionare 
la condizione di bloccaggio del transistore-interruttore: 
la tensione che si forma ai suoi capi è 3,6 V. Il valore 
dell’induttanza di LI è adeguato al tempo di imma¬ 
gazzinamento (Storage time) del transistore. Il valore 
di quest’ultimo è circa 1 ps (47 pH induttanza di base). 
Il tempo di caduta (fall time) è 0,3 ps a 100° di tem¬ 
peratura della base di montaggio del transistore. 

In fig. 3 si possono vedere le forme d’onda di i B 
e di vde. 



VCE 

200 V/div 


'c 

0,1 A/div 


5 ps/div 




V CE 

2 00 V/div 


'c 

0,1 A/div 


0,5 ps/div 



Fig. 3 - Funzionamento del BUX 86 alla tensione c.c. d’in¬ 
gresso del convertitore (375 V). In basso, gli oscillogram¬ 
mi a sinistra si riferiscono alla condizione di conduzione 
del transistore (turn-on), quelli di destra alla condizione 
di bloccaggio (turn-off). 


Fig. 4 - Curve SOAR del BUX 86 sulle quali è stato ripor¬ 
tato il ciclo di funzionamento del transistore, 
a = conduzione (turn-on) 
b — bloccaggio ( turn-off) 
c = bloccaggio con t f tipico (0,3 ps) 

d = linea di demarcazione del « second breakdown » ( fun¬ 
zionamento in c.c.). 


Il circuito di alimentazione allo spunto (R2/R3/TR1) 
risulterà quindi escluso, essendo entrato in funzione 
quello principale. La tensione su CI2 raggiungerà, a 
regime, il valore di 20 V. 

Il circuito di protezione contro eventuali picchi di 
corrente di collettore nel transistore-interruttore (BUX 
86) è costituito semplicemente dal resistore R26 nel 
circuito di emettitore del BUX 86. 

Quando la tensione ai suoi capi raggiunge valori 
pericolosi per il transistore, il TDA 2640 al quale tale 
tensione viene riportata, interrompe il funzionamento 
del convertitore. 

Per ridurre le interferenze derivanti dalle veloci 
aperture/chiusure di TR3, tutti i collegamenti tra i 


Il « choke » a tre avvolgimenti (LI) 

Per LI (choke a tre avvolgimenti) si è usato il nu¬ 
cleo 3C8 tipo UU-20/32/7; tra i due seminuclei vi è 
una spaziatura di 0,11 mm; complessivamente si ha 
quindi un traferro di 0,22 mm. L’induttanza del pri¬ 
mario è circa 23 mH. In fig. 2 si può vedere il choke 
in sezione. 

Dissipatori di calore 

Bisognerà fare in modo che il transistore TRI 
(fig. 1) venga ad avere tra base di montaggio e am¬ 
biente una resistenza termica del valore di 13“C/W; 
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Fig. 5 - Andamento del rendimento (g) (carico al valore 
nominale) in funzione della tensione continua d'ingresso. 
Il grafico tiene conto di una tensione di rete con • — 20% 
e +20% rispetto al valore nominale di 220 V,n. 



Io (A) 


Fig. 6 - Stabilizzazione in funzione del carico per: 

V , = 375 V (220 V + 20%) — curva a, 

Vi = 240 V (220 — 10%) — curva b, 

ingresso tensione di controllo preso direttamente dall’u¬ 
scita — curva c. 



Fig. 7 - Stabilizzazione in funzione della tensione di rete 
(carico nominale). Il grafico si riferisce ad ima tensione 
di rete d'ingresso variabile ± 20 rispetto al valore nomi¬ 
nale di 220 V c ii. 


ciò per far fronte ad una dissipazione di collettore di 
3 W che si ha nel caso di cortocircuito dell'uscita del 
convertitore. 

Il transistore-interruttore (e cioè, TR3) richiede in¬ 
vece una resistenza termica base di montaggio/ambien- 
te molto più elevata (e cioè 45° C/W) in quanto nelle 
peggiori condizioni di funzionamento, esso presenta 
una dissipazione massima di collettore di soli 1,3 W. 
Pertanto, il suddetto valore di resistenza termica po¬ 
trà essere ottenuto montando il transistore su una 
aletta di raffreddamento di alluminio con superfìcie di 
8 cm 2 e spessore di 1 mm. 

I valori di resistenza termica sopracitati per TRI 
e TR3 valgano per una temperatura dell'ambiente fino 
a 60 °C. 

In fig. 3 sono riportati alcuni oscillogrammi rife- 
rentesi al caso di massima tensione continua d'in¬ 
gresso del convertitore. La fig. 4 riporta le condizioni 
di funzionamento tipiche del BUX 86, e cioè, di con¬ 
duzione (turn-on) e di bloccaggio (turn-off), le quali, 
come si vede, rientrano nelle curve SOAR del transi¬ 
store stesso. 

Prestazioni 

Rendimento 

Inteso come rapporto tra uscita/ingresso e per un 
carico nominale (e cioè 12 W) s'aggira sull’80...86%; ciò 
è indicato in fig. 5, dalla quale risulta anche che esso 
è funzione del valore della tensione di rete. 

Regolazione della tensione d’uscita 

Nella fig. 6 si vede che la migliore regolazione della 
tensione d'uscita si ha quando la tensione di controllo 
per il TDA 2640 viene presa direttamente dall’uscita del 
convertitore; in questo caso non si ha però isolamento 
dalla rete. Dalla fig. 7 si vede che l’uscita varia di ap¬ 
pena 0,2 V (meno dell'1%) per una variazione ± 20% 
della tensione di rete (220 V). 

Alternata presente sulla tensione continua d’uscita 
L’alternata residua (ripple) presente sulla tensione 
continua d’uscita ha un valore inferiore a 50 mVp.p. 
(100 Hz) con tensione di rete e con carico entrambi sul 
valore nominale. L’alternata residua (ripple) di alta 
frequenza ha in queste condizioni il valore di 0,5 Vp.p. 
Valori estremi della tensione di rete 

Sono rispettivamente 220 — 20% e 220 V + 20%. 

Condizioni del carico 

L’alimentatore è protetto sia nel caso di mancanza 
di carico sia nel caso di cortocircuito dei morsetti 
d'uscita. 

Temperatura ambiente 

Non deve superare i 60“C. 

A. de Pagter 

Riferimenti 

1) Vedi Nota di applicazione N. 32 

2) Vedj Nota dì applicazione N. 45 
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SPP - Synchronised power pack: 
un nuovo sistema per produrre 
tutte le tensioni di alimentazione 
richieste da un televisore a colori 


L'alimentatore descritto presentato dalla Philips/Elcoma, rappresenta un decisivo passo in 
avanti nella semplificazione di due importanti parti del televisore a colori quali l’alimentatore 
e lo stadio finale di riga. Per la prima volta infatti un alimentatore del tipo a commutazione 
è in grado di fornire tutte le tensioni di alimentazione richieste dal televisore compresa l’EAT. 
Il classico trasformatore di riga viene eliminato e sostituito in pratica da un’induttanza di pic¬ 
cole dimensioni. 


Gli alimentatori stabilizzati a commutazione (SMPS) 
sono stati da tempo impiegati anche nei televisori a 
colori. Questi alimentatori sono in grado di fornire 
tutte le tensioni continue necessarie al funzionamento 
del televisore meno l’EAT e la tensione di fecalizza¬ 
zione. L’alimentatore a commutazione sincronizzata 
Philips, meglio noto con la sigla SPP (Synchronised 
Power Pack), è in grado di fornire anche l’EAT per il 
cinescopio. Esso quindi è il solo tipo di alimentatore a 
commutazione in grado di fornire veramente tutte le 
tensioni continue s+abilizzate richieste da un televisore 
a colori; è un alimentatore economico, di ottimo ren¬ 
dimento e di ridotte dimensioni. 

L’alimentatore SPP consente inoltre di progettare 
uno chassis TV universale, con il quale è possibile 
realizzare televisori con cinescopi con angolo di defles¬ 
sione di 90° oppure di 110°. 

Per quanto detto sopra è evidente che con l’introdu¬ 
zione di questo alimentatore, il progetto dello stadio 
finale di riga (dal quale normalmente viene ricavata la 
EAT) risulterà enormemente semplificato in quanto il 
trasformatore di riga che ne costituisce il componente 
più importante e più complesso sarà ora sostituito da 
una induttanza di ridotte dimensioni. 


UN PO’ DI STORIA 

Nei primi televisori a colori ibridi venivano impie¬ 
gati nello stadio finale di riga valvole termoioniche. 
Un circuito di reazione ad esse associato provvedeva 
a stabilizzare l’EAT e le dimensioni deH’immagine con¬ 
tro eventuali variazioni della tensione di alimentazione. 
Stando così le cose, si poteva con tutta tranquillità 
impiegare una tensione di alimentazione continua non 
stabilizzata, ed inoltre, siccome era richiesto un valore 
di tensione di circa 280 V, si trovò conveniente e sempli¬ 
ce ricavarla direttamente mediante raddrizzatori, dalla 
tensione di rete d’ingresso. 

Con la successiva sostituzione nello stadio finale di 
riga, del transistore al posto della valvola le cose non 
furono più tanto semplici. 

Il transistore lavora nello stadio finale di riga come 
un interruttore, e quindi il tipo di conduzione è "tutto” 
o "niente", e pertanto non controllabile tramite una 
controreazione stabilizzante. Stando così le cose, non 
era pensabile alimentare questo transistore con una 
tensione di alimentazione non stabilizzata, in quanto 
eventuali variazioni di quest’ultima avrebbero prodotto 
variazioni nelle dimensioni deH’immagine. Da qui, la 
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necessità di stabilizzare la tensione di alimentazione 
del transistore finale di riga. Vennero studiati vari 
circuiti. Tutti però presentavano una certa complessi¬ 
tà, e soprattutto, avevano un basso rendimento a causa 
delle notevoli perdite che si verificavano nel transistore 
(o tiristore) collegato in serie nella linea di alimenta¬ 
zione del transistore finale di riga. 

La crescente esigenza di collegare al televisore il 
registratore video, sistemi di giochi televisivi, cuffie e 
altre apparecchiature rese imperativa (norme VDE e 
CEI) la necessità di isolare lo chassis del televisore 
dalla tensione della rete. A complicare le cose s'aggiun¬ 
se la tendenza a realizzare televisori sempre più ridotti 
in profondità, per cui era impensabile, per il corretto 
funzionamento del televisore, avere ancora sullo chassis, 
un elemento a forte dissipazione, come lo è appunto il 
transistore-regolatore in serie di un alimentatore sta¬ 
bilizzato convenzionale. 

La soluzione più ovvia di questi problemi sarebbe 
stata l’introduzione nel televisore di un alimentatore 
a commutazione (SMPS), sistema questo già introdotto 
con successo nelle apparecchiature professionali. La 
complessità del circuito di controllo di questo tipo di 
alimentatore e la mancanza a quell’epoca di componen¬ 
ti adatti ne impedirono l’immediata introduzione nel 
televisore. 

Fortunatamente, i notevoli progressi tecnologici as¬ 
sociati con la comparsa di transistori, condensatori 
elettrolitici, nuclei in ferrite adatti e circuiti integrati 
contenenti tutte le funzioni di controllo e di pilotaggio 
richieste, consentirono una rapida introduzione del¬ 
l’alimentatore a commutazione anche nei televisori a 
colori. 

I vantaggi di questo tipo di alimentatore stabilizzato 
sono ormai noti. Essi sono: 

— rendimento elevato 

— peso e volume ridotti 

— protezioni contro i cortocircuiti, i sovraccarichi e 

le sovratensioni 

— isolamento dello chassis dalla tensione di rete otte¬ 
nibile in modo semplice ed economico. 

L'alimentatore stabilizzato a commutazione non era 
ancora però in grado di fornire tutte le tensioni di 
alimentazione richieste da un televisore a colori. L'EAT 
infatti bisognava ancora ricavarla dallo stadio finale di 
riga, e ciò significava per il progettista tener conto, 
nel dimensionamento dello stadio finale di riga, non 
solo delle funzioni richieste da questo stadio (princi¬ 
palmente la deflessione orizzontale) ma anche di un 
carico aggiuntivo, costituito appunto dalla corrente di 
fascio del cinescopio. Un siffatto generatore della ten¬ 
sione EAT normalmente presenta una resistenza inter¬ 
na abbastanza elevata, il che può comportare una varia¬ 
zione dell'ampiezza dell'immagine al variare della cor¬ 
rente di fascio. 

Tutti questi inconvenienti, come già detto all’inizio, 
sono stati eliminati dall’alimentatore a commmutazio- 
ne sincronizzata (SPP) il quale è in grado di fornire 
anche l’EAT. 


PRINCIPIO DI FUNZIONAMENTO DELL’ALIMENTATO¬ 
RE SPP 

Il circuito-base con le relative forme d’onda è ripor¬ 
tato nelle figure 1 e 2. Una parte di esso funziona se¬ 


condo il principio dei convertitori c.c./c.c. a conduzion. 
diretta (forward converter); l’altra parte funziona se¬ 
condo il principio di un convenzionale circuito a rilas¬ 
samento, normalmente usato per la produzione di se¬ 
gnali a impulsi. 

Il funzionamento di questa seconda parte è simile 
a quello del circuito per la generazione della corrente 
di deflessione orizzontale, e pertanto nella sua descri¬ 
zione verranno usati gli stessi termini come "scansione” 
e "ritorno”. 


Funzione del convertitore c.c./c.c. 

Quando il transistore TRI viene portato in condu¬ 
zione dalla parte positiva dell’onda quadra di pilotaggio 
applicata alla sua base, avremo circolazione di corrente 
proveniente dalla tensione d’ingresso (Vm) attraverso 
le induttanze LI e L2, e, ovviamente, il transistore TRI. 
In particolare, nell’induttanza LI la corrente aumenterà 
in maniera lineare secondo la nota relazione di/dt = 
V/L, ed in essa potrà immagazzinarsi una certa quan¬ 
tità di energia, più precisamente, \'i LI 2 . Quando il 
transistore cessa di condurre, la polarità della tensione 
formatasi ai capi di LI si invertirà, e l’energia preceden¬ 
temente immagazzinata in LI verrà trasferita tramite 
il diodo DI, nel condensatore CI che risulterà pertanto 
caricato. Variando il periodo di conduzione (ST) del 
transistore TRI, sarà quindi possibile controllare l'ener¬ 
gia immagazzinata in LI, e di conseguenza, anche la 
tensione ai capi del condensatore CI dato che Ve. = Sv(m). 
I diodi DI e D2 fanno sì che la tensione picco-picco 
che si forma ai capi di CI non oltrepassi i valori di Vi- 
e 0 V. 


Funzione del circuito a rilassamento 

Consideriamo ora il circuito formato da L2, C2, CI 
e D4 nel quale il condensatore CI svolge la funzione 
di batteria di alimentazione fornendo una tensione pa¬ 
ri a 5Vi„. Quando il transistore TRI conduce, l'induttan¬ 
za L2 sarà attraversata da una corrente con andamento 
lineare; la tensione ai capi dell’induttanza si manterrà 
però su un valore corrispondente a 6Vi„ dato che CI 
risulta collegato ad essa tramite TRI e D2. Anche in 
questo caso abbiamo immagazzinamento di energia nel¬ 
l’induttanza L2. 

Quando il transistore cessa di condurre, il circuito 
risonante formato da C2 e L2 produrrà solo una libera 
semioscillazione in quanto l’energia immagazzinata in 
L2 verrà ora trasferita in C2. 

La corrente che circola nelTinduttanza L2 si ridur¬ 
rà a zero secondo la legge del coseno mentre la tensione 
ai capi della medesima aumenterà secondo la legge 
del seno. Questa tensione raggiungerà il massimo va¬ 
lore nell'istante in cui la corrente nell’induttanza si 
riduce a zero. A questo punto, tutta l’energia contenuta 
in L2 sarà stata trasferita in C2. Quest’ultimo si scari¬ 
cherà, a sua volta, su L2 la quale sarà, pertanto percorsa 
da una corrente, di direzione opposta, la quale tenderà 
ora ad aumentare in senso negativo secondo la legge 
del coseno mentre la tensione ai capi della medesima 
diminuirà secondo la legge del seno. Il risultato finale 
sarà la formazione di «un’impulso di ritorno» ai cap 
delTinduttanza L2. 
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Fìg. 1 - Circuito-base per spiegare il principio di funzionamento dell’alimentatore stabilizzato sincronizzato (SFP). Nel cir¬ 
cuito pratico, per ridurre le interferenze, le polarità risultano invertite. Il tratto pieno indica la circolazione di corrente 
quando TRI conduce, il tratteggio indica la circolazione di corrente quando TRI è bloccato 



7Z78386 


b'ig. 2 - Forme d'onda teoriche presenti nei vari punti del circuito-base 
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Capacita Fi 


Trasformatore SPP 
AT 2076/70 


Driver SPP 
AT 4043/45 


Choke di riga 
AT 4043/53 


■y» 

Bu 208 

Deflessione Orizzontale 


Filtra 


Rete 


Sensore Corrente 


Bu 208(SPP) Choke (SPP) 


Correttore 
Linearità’ 
AT 4042/41 


Fig. 3 - Particolare del telaio prototipo TVC. Nella foto sono evidenziati i componenti che costituiscono l’alimentatore S.P.P. e la 
deflessione orizzontale 


Terminato questo primo mezzo ciclo di libere oscil¬ 
lazioni della tensione ai capi di L2, il diodo D3 inizierà 
a condurre, e la tensione formatasi ai capi di CI (e cioè 
SVi„) verrà di nuovo collegata ai capi dell'induttanza L2. 

Questa tensione ai capi di L2 si manterrà sul valore 
8Vi„ fino alla fine del successivo periodo di conduzione 
del transistore. A questo punto, il ciclo di funzionamen¬ 
to si ripeterà secondo le modalità suddette. 

Da quanto sopra risulta evidente che ai capi dell'in¬ 
duttanza L2 avremo formazione di «impulsi di ritorno» 
diretti in senso negativo. La tensione ai capi di L2 du¬ 
rante il tempo intercorrente tra due impulsi di ritorno 
(periodo di «scansione») verrà stabilizzata al valore 
SVi„ dall’azione del convertitore c.c./c.c. Siccome esiste 
una relazione fissa fra questo livello e il valore di picco 
degli «impulsi di ritorno», raddrizzando la tensione ai 
capi di L2 durante il «tempo di scansione» potremmo 


ottenere elevati \ alari di corrente (a basse tensioni) da 
usare per l’alimentazione dei vari circuiti del televisore. 

Raddrizzando invece la tensione che -li forma ai 
capi di L2 durante il «tempo di ritorno» cu terremo va¬ 
lori elevati di tensione (a basse correnti) ila usare per 
la formazione dell’EAT e della tensione di focalizza- 
zione. 

La stabilizzazione delle suddette con enti e/o ten¬ 
sioni dipenderà dal dimensionamento dell’anello di 
reazione che controlla i tempi di conduzione del tran¬ 
sistore-interruttore (e cioè TRI). 

Per impedire che, in caso di mancanza di deflessio¬ 
ne, si formi un punto bianco sullo schermo del cine¬ 
scopio si farà in modo che la tensione che alimenta la 
seconda griglia del cinescopio venga ancora prelevata 
dallo stadio finale di riga. 
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CARATTERISTICHE PARTICOLARI DÉLL'ALIMENTATO 
RE SPP 

Riassumendo quanto sopradetto possiamo per¬ 
tanto affermare che rispetto ad un convenzionale ali¬ 
mentatore stabilizzato a commutazione, l’alimentatore 
sincronizzato SPP presenta i seguenti vantaggi: 

— tutte le tensioni richieste dal ricevitore (compresa 
l’EAT e l'impulso di pilotaggio per il transistore 
finale di riga) sono fornite dall'alimentatore SPP. 

— la resistenza interna della sorgente dell'EAT è bassa 
(valore tipico * 1 MH). 

— nello stadio finale di riga, il trasformatore è sosti¬ 
tuito da una semplice induttanza. 

— il circuito di correzione della distorsione a cuscino 
est-ovest è molto semplificato. Non è più richiesto 
il modulatore a diodo in quanto l’EAT non è influen¬ 
zata dal sistema di modulazione est-ovest. 

— la potenza assorbita dal televisore (a corrente di 
fascio zero) è diminuita del 10 ... 18%. Ciò è stato 
possibile grazie all’eliminazione sia delle perdite di 
commutazione sia della doppia conversione richie¬ 
sta dai sistemi convenzionali usati fino ad oggi per 
ottenere l’EAT. 

— la flessibilità di progetto è aumentata senza appor¬ 
tarvi alcuna modifica; questo stesso alimentatore 
può servire infatti per realizzare chassis per cine¬ 
scopi con angolo di deflessione da 90° (14”) e 110° 
(26”). 

— la piastra del circuito stampato ha dimensioni più 
ridotte, principalmente a causa dejla mancanza del 
trasformatore di riga, sostituito, come già detto, 
da una induttanza di piccole dimensioni 


— Io chassis è isolato dalla tensione di rete, come 
appunto richiesto, dalle attuali esigenze dei costrut¬ 
tori di televisori. L’alimentatore SPP soddisfa in¬ 
fatti alle norme IEC 65 riguardanti l’isolamento 
degli chassis dei televisori dalla tensione di rete. 

In fig. 4 è riportato lo schema a blocchi dell’alimen¬ 
tatore stabilizzato SPP; in figura 3 una sua realizzazione 
pratica. Nelle figure 5 e 6 si possono vedere esempi 
d'impiego di questo alimentatore in un televisore a 
colori 30AX con cinescopio 110°, 26”, e in un televisore 
con cinescopio 90°, 20”. 

Le figg. 7, 8 e 9 servono a dare un’idea della progres¬ 
siva semplificazione che hanno subito in questi anni 
l’alimentatore, il generatore dell’EAT e il circuito di 
deflessione di un televisore a colori. 

In fig. 7, vediamo, partendo da sinistra, il trasforma¬ 
tore di potenza di un alimentatore a commutazione a 
frequenza di funzionameli io variabile. Segue il trasfor¬ 
matore finale di, riga con l'avvolgimento per l’EAT il 
cui valore veniva triplicato dall’apposito modulo in¬ 
dicato in figura. 

In fig. 8, sempre partendo da sinistra, è indicato 
ancora un trasformatore di potenza per alimentatore a 
commutazione a frequenza di funzionamento fissa. Se¬ 
gue il trasformatore di riga tipo DST (Diode, Split 
Transformer) che incorpora il raddrizzamento e l’ele¬ 
vazione della tensione EAT. 

In fig. 9, vediamo la soluzione descritta in questo 
articolo. 

Essa prevede un trasformatore di potenza per l'ali¬ 
mentatore a commutazione a frequenza di funziona¬ 
mento fissa. Da questo trasformatore si ricava anche 
la tensione EAT (soluzione SPP); al posto del trasfor¬ 
matore di riga viene, in questo caso, impiegata un'in¬ 
duttanza di piccole dimensioni, come appunto indicato 
in figura. 



Fio 4 - Schema a blocchi dell’alimentatore stabilizzato SPP, isolato dalla rete Dallo stadio finale di riga viene prelevata 
solo la tensione per la griglia schermo (V, 2 ) del cinescopio, allo scopo di impedire un eventuale danneggiamento allo scher¬ 
mo in caso di mancanza di deflessione orizzontale. 
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•g. 3 - Esempio d'impiego dell’alimentatore stabilizzato sincronizzato SPI' nello chassis di un televisore a colori 30 AX 
da 26”, 110 • 







































Fig. 7 - /“ Fase: Componenti principali per l’alimentazione, la deflessione di riga e la produzione dell'EAT richièsti quando 
venne introdotto nel televisore a colori l'alimentatore a commutazione (SMPS) 


Fig. 8 - IP Fase: Sono sempre presenti il trasformatore dell'alimen¬ 
tatore SMPS e quello per la deflessione di riga il quale però in¬ 
corpora i.1 raddrizzamento e l’elevazione dell'EAT 





Fig. 9 - IIP Fase: Soluzione SPP — un unico trasformatore provvede a fornire tutte le tensioni richieste dal televisore 
a colori, compresa VEAT. Il trasformatore di riga è sostituito da una piccola induttanza, come indicato in figura 
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Componenti attivi e passivi consigliati 
per la realizzazione degli alimentatori 
stabilizzati a commutazione 


DIODI RADDRIZZATORI E A VALANGA CONTROLLATA 
da 0,5 A a SO A da 100 V a 1Ó00 V 


TRANSISTORI-INTERRUTTORI, BASSA TENSIONE, ALTA VELOCI 
TA' 


PONTI RADDRIZZATORI 

GRESSO 

DELLA TENSIONE DI RETE D'IN= 

BY1 79 

1 

A 

BY224-ÓOO 

4 

A 

BY2 57 

1,5 

A 

BY260-600 

12 

A 

BY2 6l-600 

25 

A 


DIODI EPITASSIALI MOLTO VELOCI 


BYW29 

7 A 

35 

ns 


BYW30 

12 A 

35 

ns 


BYW31 

25 A 

50 

ns 

50/100/150/200 V 

BYW92 

35 A 

50 

ns 


BYW93 

50 A 

50 

ns 


DIODI 

BYV21 

SCHOTTKY 

28 A 

MOLTO 

VELOCI 

30 - 45 V 


bsw66a/67a/68a 

1 A 

150 V 

BDY90/91/92 

10 A 

100 V 

BDY90A 

12 A 

100 V 

TRANSISTORI-INTERRUTTORI 

A VELOCITA 

elevata 



BUX86/87 

0,5 A 

400 V 

BUX84/85 

2 A 

400 V 

BUSI1A 

5 A 

450 V 

BU2 08A 

5 A 

700 V 

BU426A/433 

6 A 

400 V 

BUS12A 

8 A 

450 V 

BUX80/81 

IO A 

400 V 

BUSI3A 

15 A 

450 V 

BUS 14 

30 A 

400 V 


E TENSIONE 


CIRCUITI INTEGRATI DI CONTROLLO E REGOLAZIONE 

TDAIOÓO per applicazioni professionali 


DIODI A DOPPIA DIFFUSIONE, A RICUPERO VELOCE 


BYV30 

12 

A 

100 

ns 

100/200/300/400 

V 

BYV92 

35 

A 

100 

ns 

100/200/300/400 

V 

BYV95A-B-C 

1,5 

A 

250 

ns 

200/400/600 

V 

BYV96D-E 

1,5 

A 

400 

ns 

800/1000 

V 

BYW1 9 

7 

A 

450 

ns 

800/1000 

V 

BYW25 

40 

A 

450 

ns 

800 

V 

BYW95A-B-C 



250 

ns 

200/400/600 

V 

BYW9ÓD-E 



400 

ns 

800/1000 

V 

BYX71 

7 

A 

450 

ns 

350/600 

V 

BY2 29 

7 

A 

450 

ns 

200/400/600/800 

V 

IN3879/8O 

6 

A ì 





IN3881/82 

6 

A 





1N3 889/90 

12 

A 





1N3891/92 

12 

A 





1N3899 

20 

A 

> 200 

ns 

100/200/300/400 

V 

1N3900/01 

20 

A 1 





1N3902/03 

20 

A 





IN3909 

30 

A 





1N3910/11 

30 

A 





IN3912/13 

30 

A / 






TDA25S1 per applicazioni consumer 

TDA2582/Q » " " 


NUCLEI PER CHOKE E TRASFORMATORE D'USCITA 

tipi_a_E^-_3C8 

EC35 
EC41 
EC 52 
EC70 

E42/21/15 

E55/28/21 

E65/33/27 

Nuclei speciali ad E - 3C8 

E42/21/20 

E42/33/20 

E55/28/25 
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Nuclei ad U - 3C8 


UlO/ 8/30 

ui5/11/6 
U 2 O/l 6/7 
U 25 / 20/13 
U30/25/16 

Nuclei ad U - 3 C 6 
U 93 / 76/30 


RESISTORI 

Resistor! di potenza cementati 2322 329 . 

" ” " smaltati 2322 330 00 ... 

Trimmer potenziometrici Cermet 2322 482 ..„.. 
Potenziometri di controllo a 

filo da 2 W 2322 018/020 

CONDENSATORI ELETTROLITICI PER CIRCUITO D'INGRES 
SO 

Per alte tensioni 

Condensatori elettrolitici 
con terminali assiali 

2000 h ., 85 °C 2222 042 / 043 .. 


Condensatori elettrolitici 
con terminali a saldare e 

per circuiti stampati 2222 052 ..... 

Condensatori elettrolitici 

con terminali a vite 2222 105 ..... 

2222 113 .. . . . 
2222 115 . 


CONDENSATORI ELETTROLITICI PER CIRCUITO D'USCITA 
Per basse tensioni 


Condensatori con terminali 

2222 

032 ... 

. . 

assiali 

2222 

033 ... 

. . 


2222 

108 ... 


Condensatori con terminali a 
saldare e per circuiti stampati 

2222 

050 ... 



Condensatori con terminali a 

saldare per circuiti stampati 2222 071/073 1 .... 
norme DIN 2222 071/073 5 .... 


Condensatori con terminali 

2222 

106 . 

a vite 

2222 

107 ..... 


2222 

112 . . . . . 


2222 

114 . . . . . 


SOPPRESSORI DI 

INTERFERENZE 

2222 

330 


Soppressori di 

interferenze 

2222 

357 

5 .... 

per correnti e 

f requenze 

2222 

357 

6/7/8 

elevate 


2222 

357 

9 . .. . 
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CIRCUITI INTEGRATI 
DI CONTROLLO E PROTEZIONE 




TDAI060: circuito integrato 
di controllo e protezione 
per impieghi professionali 


Per gli alimentatori stabilizzati a commutazione per impieghi professionali e industriali, il cir¬ 
cuito integrato TDA 1060 è senz’altro il componente di controllo e di protezione ideale in quanto 
contiene tutte le funzioni che consentono il corretto e sicuro funzionamento dell'alimentatore 
nelle più disparate e critiche condizioni in cui molto spesso questo apparato può trovarsi a la¬ 
vorare. L’articolo descrive in dettaglio il funzionamento di tutte queste funzioni. 


Un alimentatore a commutazione (SMPS) trasforma 
una tensione alternata in una tensione continua stabi¬ 
lizzata. Per realizzare questa funzione si provvede per 
prima cosa a raddrizzare la tensione alternata d’ingres¬ 
so la quale verrà applicata periodicamente al carico 
tramite un convertitore continua/continua formato da 
un transistore-interruttore, un trasformatore d'uscita 
ed un filtro. 

Una frazione della tensione d’uscita viene applicata 
ad un comparatore il quale dopo averla confrontata 
con una tensione fissa campione provvederà ad aumen¬ 
tare il tempo di conduzione del transistore-interruttore 
qualora la tensione d’uscita dell’alimentatore risultasse 
più bassa del valore nominale oppure a diminuirlo qua¬ 
lora risultasse più elevata. Più specificatamente possia 
mo anche dire che il comparatore provvede ad adattare 
il fattore di utilizzazione (dutv cvcle) del transistore- 
interruttore alle esigenze del carico. 

A differenza di un alimentatore con regolatore in 
serie, l’alimentatore a commutazione non richiede un 
elemento dissipatore per la stabilizzazione della ten¬ 
sione, e di conseguenza, esso possiede un rendimento 
molto elevato. Siccome la frequenza di funzionamento 
del transistore-interruttore si trova nella gamma degli 
ultrasuoni, le dimensioni e il peso dei componenti pos¬ 


sono essere ridotti considerevolmente come pure so¬ 
no ridotte le perdite introdotte da questi componenti. 

Le caratteristiche di compattezza, leggerezza ed ef¬ 
ficienza richiedono però che l’alimentatore a commuta¬ 
zione sia munito di un circuito di controllo relativa¬ 
mente complesso chiamato ad assolvere le seguenti 
funzioni: 

1) produzione dell'impulso di pilotaggio del transistore 
-interruttore 

2) controllo della durata dell’impulso di pilotaggio 
(controllo cioè del fattore di utilizzazione) in modo 
da compensare le variazioni del carico 

3) formazione di una tensione fissa di riferimento, non 
influenzabile dalle variazioni della temperatura, con 
la quale dovrà essere confrontata una frazione della 
tensione d’uscita 

4) amplificazione della tensione-errore ( e cioè della 
tensione risultante dal confronto tra la tensione di 
riferimento di cui al punto 3 e una frazione della 
tensione d’uscita). Questa amplificazione dovrà es¬ 
sere a guadagno variabile e si dovrà inoltre preve¬ 
dere una compensazione di frequenza (spostamento 
di fase) in modo da assicurare la stabilità dell’anello 
di controllo. 


113 



Oltre alle suddette funzioni, il circuito di controro 
ciò i'à proteggere l’alimentatore contro eventuali irro¬ 
go! trita di funzionamento. In particolare esso dovrà 
pr. vedere: 

1) la determinazione del massimo valore ammissibile 
da assegnare al fattore di utilizzazione del transisto¬ 
re-interruttore 

2) una "partenza dolce" tendente a limitare la corrente 
nel transistore-interruttore al momento d^Ila messa 
in funzione deH’alimentatore 

3) una protezione nei confronti di sovratensioni e so- 
vr. correnti 

4) u ta -oiezione nel caso la tensione di alimentazione 
h 1 cucito di controllo dovesse essere troppo bassa 

5) una protezione nel caso si dovesse verificare qual¬ 
che guasto nel circuito di reazione 

6) una -protezione nel caso in cui il nucleo del trasfor¬ 
matore d’uscita dovesse andare in saturazione. 

Sarà inoltre opportuno che il circuito di controllo in¬ 
corpori: 

1) la possibilità di compensare le variazioni della ten¬ 
sione d'ingresso (feedforward) 

2) un sistema di commutazione on/ot'l compatibile con 
circuiti logici 

3) la possibilità di sincronizzare dall’esterno i! funzio¬ 
namento del transistore-interruttore. 

Esistono vari tipi di convertitori continua/continua 
che possono essere impiegati negli alimentatori a com¬ 
mutazione. I più noti sono il tipo ad interdizione 
(flyback o ringing choke) e il tipo a conduzione (for- 
ward) che possono funzionare con uno o due transi¬ 
stori-interruttori, oppure in controfase (push-pull) nel 
qual caso possono impiegare fino a quattro transistori- 
interruttori. 

I circuiti di controllo per alimentatori a commuta¬ 
zione aventi le caratteristiche sopracitate esistono at¬ 
tualmente in versione integrata. Abbiamo così i tipi 
TDA 2640, TDA 2581, TDA 2582-SSP appositamente stu¬ 
diati per essere impiegati negli alimentatori a commu¬ 
tazione dei televisori, e il tipo TDA 1060 strutturato per 
essere impiegato negli alimentatori a commutazione per 
impieghi industriali e professionali impieganti i con¬ 
vertitori a interdizione (flyback) e a conduzione (fór- 
ward). Il TDA 1060 è in tutto equivalente al tipo 
NE/SE 5560 prodotto dalla Signetics. . 

L’anello di controllo fondamentale degli alimentatori 
a commutazione 

E’ riportato in fìg. 1. La tensione d’uscita (V„) viene 
prelevata con una rete di reazione e confrontata con 
una tensione di riferimento fissa (V,,i). Una eventuale 
differenza tra queste due tensioni viene amplificata e 
applicata ad un modulatore di ampiezza dell'impulso 
(PWM) nel quale tale differenza viene confrontata con il 
livello istantaneo di una rampa (triangolare o a dente 
di sega). L’uscita di questo modulatore è essenzialmente 
un’onda rettangolare sincronizzata con la forma d’onda 
dell’oscillatore: i] suo fattore di utilizzazione (duty 
factor) dipende direttamente dalla differenza che può 
venire a crearsi tra V„ e V r . f . E’ questa onda rettango¬ 
lare variabile in ampiezza che va a pilotare la base del 
transistore - interruttore dell’alimentatore; di questo 



Fig. 1 - Elementi fondamentali presenti nell'anello di con¬ 
trollo di un alimentatore a commutazione 


transistore questa onda varierà pertanto il tempo di 
conduzione, e in definitiva la quantità di energia tra¬ 
sferita dall'ingresso all’uscita così da mantenere co¬ 
stantemente invariato il livello delia tensione d’uscita 
indipendentemente dalie eventuali variazioni del carico. 

Osservando la fig. 1 si nota inoltre la possibilità 
di aggiungere al sistema eventuali circuiti di protezione 
destinati ad iniluire sul valore del fattore di utilizza¬ 
zione; ciò può realizzarsi sia mediante un secondo in¬ 
gresso (PI) al modulatore di ampiezza sia mediante ag¬ 
giunta tramite una porta di un secondo segnale (P2) a 
quello d’uscita del modulatore. 

E' possibile infine bloccare l'uscita dell'alimentatore 
tramite un circuito di protezione (P3) collegato diret¬ 
tamente alla base del transistore-interruttore. 

TDA 1060: circuito integrato contenente le funzioni 
di controllo occorrenti per il corretto funzionamento 
di un alimentatore stabilizzato a commutazione 

Tutte le funzioni presenti nell’anello di controllo 
riportato in fig. 1 sono state incorporate nel circuito 
integrato TDA 1060 di cui in fig. 2 riportiamo uno sche¬ 
ma a blocchi. Questo circuito integrato fornisce anche 
gli impulsi di pilotaggio per il transistore-interruttore; 
la durata di questi impulsi, come già accennato, è 
variabile allo scopo di mantenere fìsso il livello della 
tensione d'uscita dell’alimentatore indipendentemente 
dalle variazioni di assorbimento 'del carico. Nell’inte¬ 
grato TDA 1060 sono inoltre presenti anche quest'altre 
importanti funzioni: 

a) un alimentatore stabilizzato del tipo serie che prov¬ 
vede a fornire tutte le tensioni di alimentazione oc¬ 
correnti ai circuiti presenti nell’integrato; esso prov¬ 
vede anche a bloccare gli impulsi di pilotaggio dei 
transistore-interruttore nel caso in cui la tensione 
di alimentazione dell’integrato dovesse scendere a 
livelli molto bassi. Le tensioni stabilizzate dii questo 
alimentatore interno sono disponibili anche all’ester¬ 
no tramite i terminali 1, 2, 12. 
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Fig. 2 - Funzioni comenule nell'integrato TDA1060 


b) una sorgente della tensione di riferimento, compen¬ 
sata contro le eventuali variazioni della temperatura 
e basata sul salto di banda energetico del silicio. 

c) un sistema di protezione dell’anello di reazione. 
Quando infatti quest’ultimo dovesse risultare "aper¬ 
to”, il sistema di protezione provvede a ridurre a 
zero il fattore di utilizzazione dell’impulso di pilo¬ 
taggio del transistore-interruttore. Viceversa se nel¬ 
l’anello dovesse verificarsi un cortocircuito, il siste¬ 
ma suddetto provvederebbe a ridurre il fattore di 
utilizzazione degli impulsi d’uscita ad un valore 
S„ prefissarle dall’esterno (terminali 3, 4) 

d) possibilità di regolare dall'esterno fino a 100 kHz la 
frequenza di lavoro del transistore-interruttore. La 
frequenza di lavoro può essere sincronizzata con 
una frequenza esterna più bassa applicata ad un 
ingresso compatibile con logica TTL (terminali 7, 
8, 9) 

e) un sistema di preregolazione (feed-forward) che per¬ 
mette di compensare le variazioni della tensione 
continua applicata all’ingresso del convertitore, e 
di conseguenza, di ridurre le dimensioni del trasfor¬ 
matore d’uscita facilitando nello stesso tempo il 
compito dell'anello principale di controllo (termi¬ 
nale 16) 


f) accesso diretto all’ingresso del modulatore dell’im¬ 
pulso di pilotaggio, e possibilità quindi, di impiegare 
un anello di controllo separato, come per esempio, 
potrebbe richiedersi nel caso di funzionamento a 
corrente costante (terminale 5) 

g) determinazione accurata del massimo fattore di uti¬ 
lizzazione dell’impulso di pilotaggio del transistore- 
interruttore allo scopo di impedire la saturazione 
del nucleo del trasformatore d’uscita negli alimen¬ 
tatori isolati dalla rete impieganti un convertitore 
"forward’’ (terminale 6) 

h) iniziazione della sequenza "riduzione/interruzione 
rapida/inizio lento" del fattore di utilizzazione nel 
caso in cui l’alimentatore fosse assoggettato ad un 
forte assorbimento di corrente (terminale 11) 

i) azionamento acceso/spento a distanza con "inizio 
lento” allo scopo di impedire di avere allo spunto 
una forte circolazione di corrente nel transistore- 
interruttore (terminale 10) 

l) prelievo degli impulsi di pilotaggio da un circuito 
bistabile allo scopo di impedire impulsi sovrapposti 

m) bloccaggio immediato degli impulsi di pilotaggio nel 
caso di elevate tensioni d'uscita o di un’eventuale 
saturazione del nucleo del trasformatore d’uscita 
(terminale 13). 
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Fig. 3 - Alimentatore interno del TDA 1060 
(a) schema elettrico; (b) tipica caratteristica d'ingresso in¬ 
dicante l'andamento della tensione sul terminale 1 in fun¬ 
zione della corrente d’ingresso 


Qui di seguito illustreremo in modo dettagliato le sud¬ 
dette funzioni. 

Alimentatore interno 

Il TDA 1060 incorpora un alimentatore del tipo 
serie in grado di fornire una tensione stabilizzata di 
8,4 V che serve per l’alimentazione di tutti i circuiti 
presenti nel TDA 1060. Lo schema è riportato in fìg. 3a. 
Il terminale 1 (ingresso alimentatore) può essere col¬ 
legato sia ad una sorgente di corrente, costituita per 
esempio dall'ingresso in continua del convertitore del¬ 
l’alimentatore, (nel qual caso andrebbe collegata tra¬ 
mite un resistore) sia ad una sorgente di tensione, 
costituita, per esempio da una batteria. 

La sorgente di corrente dovrà far circolare attraver¬ 
so il terminale 1 una corrente compresa tra 10 e 30 mA; 
tre diodi zener interni provvedono a limitare la tensione 
sul terminale 1 prodotta da questa corrente entro una 
gamma di valori compresa tra 20 e 30 V come appunto 
indicato dalfa tipica-caratteristica d'ingresso riportata, 
in figura 3b. 


La sorgente di tensione dovrà poter applicare sul 
terminale 1 valori compresi tra 10,5 e 18 V. Con 12 V, 
con il terminale 2 non collegato e con un resistore non 
inferiore a 20 kH tra i terminali 7 e 12, l’assorbimento 
di corrente risulterà inferiore a 10 mA. (Il suddetto 
resistore è quello che determina la frequenza). Se la 
tensione sul terminale 1 dovesse scendere al di sotto di 
9,5 (e cioè V* + 4 V BE ), entrerebbe in funzione il sistema 
di protezione contro le basse tensioni (LSP = Low 
Supply Protection) che inibirebbe rispettivamente il 
”latch” di uscita e quello di bloccaggio/partenza lenta 
come si può vedere dalla fig. 2. 

La tensione stabilizzata d’uscita (\L) di questo ali¬ 
mentatore interno (con valore tipico di 8,4 V) serve ad 
alimentare come già detto, la circuiteria interna dell'in¬ 
tegrato; essa è disponibile per usi esterni anche sul 
terminale 2. (Per esempio, potrebbe essere usata per 
una precisa determinazione del massimo fattore di uti¬ 
lizzazione dell’impulso di pilotagio del transistore-in¬ 
terruttore, come vedremo più avanti). Dal terminale non 
può essere comunque derivata una corrente superiore 
a 5 mA. 


116 












Fig. 4 - Amplificatore d'errore e protezione contro eventuali 
guasti nell'anello di reazione 

La tensione di riferimento 

Per essere sicuri che la tensione di uscita dell’ali- 
mentatore mantenga il valore prefissato in tutte le con¬ 
dizioni di carico in cui potrà lavorare ralimentatore, 
occorre che la tensione di riferimento con la quale 
viene confrontata una frazione della tensione di uscita, 
rimanga stabile e sia ampiamente indipendente dalle 
variazioni di temperatura del chip. 

Nel TDA 1060 questa tensione di riferimento ha il 
valore tipico di 3.72 V, valore basato sul "salto di banda 
di energia" caratteristico del silicio; ciò consente una 
stabilità a lungo termine di 2 mV/1000 ore, e un coeffi¬ 
ciente di temperatura di ± 0,01 %/°C. La tensione di rife¬ 
rimento è collegata all'ingresso non-invertente di un 
amplificatore operazionale (amplificatore di errore) co¬ 
me appunto indicato in figura 2. 

Amplificatore di errore dell’anello di controllo 

L'amplificatore di errore riportato in fig. 4 è un 
amplificatore operazionale con un guadagno ad anello 
aperto (A„) di 60 dB. La tensione di riferimento (V re r) 
viene applicata all’ingresso che non inverte il segnale. 
La tensione d’uscita (V,.) dell’alimentatore viene invece 
applicata tramite un partitore di tensione e il resistore 
R3 all'ingresso che inverte il segnale. Il guadagno ad 
anello chiuso Ar dell’amplificatore operazionale viene 
stabilito riportando tramite il resistore Ri il segnale di 
uscita sull’ingresso che inverte (—) dell’operazionale. 
Il guadagno ad anello chiuso potrà pertanto essere 
espresso così: 

A„ 

Ai = - 

1 + P A. 

nella quale P è la frazione di reazione stabilita dal. 
rapporto 


R3 

P = - 

Rr 

In fig. 5 si può vedere quanto influisca il guadagno 
dell'amplificatore di errore sulla sensibilità dell’anello 
di controllo dell'alimentatore. All’amplificatore di erro¬ 
re si dovrà applicare dall'esterno una certa compen¬ 
sazione di frequenza, in particolare occorrerà limitare 
la sua risposta alle frequenze elevate collegando un 
condensatore tra il terminale di uscita (terminale 4) 
e il ritorno comune (massa). 

Assegnando a questo condensatore il valore di 22 nF, 
la curva di risposta in frequenza subirà, a partire da 
600 Hz, un’attenuazione di 20 dB per decade di fre¬ 
quenza, come appunto indicato in fig. 6. Per migliorare 
la stabilità dell'anello di controllo converrà inserire nel 
circuito di reazione opportune reti sfasatrici. 

Protezione contro eventuali guasti dell’anello di con¬ 
trollo dell’alimentatore 

Una funzione tra le più importanti contenute nel 
TDA 1060 riguarda la protezione dell’alimentatore nel 
caso in cui il circuito di controllo del medesimo venisse 
a trovarsi accidentalmente aperto oppure in corto verso 
massa. 

Nel primo caso (circuito di controllo aperto) suc¬ 
cede che il terminale 3 dell’integrato viene a trovarsi 
non collegato (fluttuante) per cui l’uscita dell’amplifi¬ 
catore di errore sarà determinata esclusivamente dalla 
tensione di riferimento (Vr,i); come diretta conseguenza 
di ciò avremo un fattore di utilizzazione molto elevato 
che tenderà a fare aumentare sproporzionatamente la 
tensione di uscita dell’alimentatore. Fortunatamente, 
questa indesiderata e dannosa situazione non può veri- 
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Fig. 5 - Fattore di utilizzazione dell'impulso di uscita in 
funzione delle variazioni della tensione di reazione; il para¬ 
metro è il guadagno dell’amplificatore di errore. Con una 
tensione di riferimento di 3,72 V, l’asse orizzontale rappre¬ 
senta le tensioni di reazione comprese tra 3,72 e 223 mV 
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Fig. 6 - Risposta in frequenza dell'amplificatore di errore 
compensato 

ficarsi in quanto, una sorgente di corrente incorporata 
nell'integrato, facendo circolare una certa corrente nel 
resistore R3 (e rendendo quindi il terminale 3 positivo) 
farà sì che la tensione in uscita daH'amplifìcatore di 
errore subisca una drastica riduzione. In particolare, 
assegnando al resistore R3 un valore superiore a 470 kfì 
succederà che l’uscita dell’amplificatore di errore (ap¬ 
plicata all’ingresso che inverte del modulatore PWM) 
risulterà inferiore al dente di sega applicato all'ingres¬ 
so che non inverte del modulatore medesimo. Conse¬ 
guenza: il fattore di utilizzazione degli impulsi di pilo¬ 
taggio del transistore-interruttore verrà ridotto a zero. 

Nella seconda eventualità (e cioè, anello di controllo 
dell’alimentatore in cortocircuito), il terminale 3 verrà 
a trovarsi a 0V: in queste condizioni, normalmente, 
l’uscita dell’amplificatore tenderebbe ad assumere il 
massimo valore, come conseguenza del massimo valore 
assunto dal fattore di utilizzazione degli impulsi di 
pilotaggio del transistore-interruttore. Qualora però la 
tensione sul terminale 3 assumesse un valore inferiore 
a 0,6 V, un comparatore (fig. 4) farebbe entrare in con¬ 
duzione un transistore il quale collegherebbe un resi¬ 
store di 1 in parallelo al resistore esterno che serve 
a fissare il massimo valore del fattore di utilizzazione. 
In questa maniera è possibile ridurre il fattore di utiliz¬ 
zazione ad un minimo tollerabile (6„) come appunto 
indicato in fig. 7. In pratica, il valore reale assunto da 



Fig. 7 - Limitazione del valore massimo del fattore di uti¬ 
lizzazione in caso di cortocircuito nell’anello di reazione 


So sarà determinato da resistori esterni come diremo 
più avanti. I due diodi in serie al resistore interno da 
1 kfl simulano il livello più basso del dente di sega 
applicato all’ingresso del modulatore (PWM). 


Il generatore del dente di sega 

E’ indicato in fig. 8. Il suo compito è quello di for¬ 
nire un segnale a rampa da confrontare, nel modulatore 
PWM, con il segnale d’uscita dell'amplificatore di er¬ 
rore. La frequenza della rampa (dente di sega), e di 
conseguenza la frequenza di lavoro dell’alimentatore 
è funzione di una costante di tempo formata da un 
resistore esterno collegato al terminale 7 e da un con¬ 
densatore parimente esterno collegato al terminale 8. 
La frequenza del generatore del dente di sega può es¬ 
sere libera oppure sincronizzata da un segnale appli¬ 
cato al terminale 9. 

Il condensatore temporizzatore C8 viene caricato 
dalla tensione di alimentazione (terminale 1) tramite i 
transistori di controllo TR3 e TR7; questa corrente 
di carica viene controllata, a sua volta, da R7 e TR6. 
L’ampiezza definitiva, e pertanto, la pendenza della 
tensione ai capi di C8 è determinata dal livello di W il 


TR3 1 1 



Fig. 8 - Generatore del dente di sega 
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Fig. 9 - Meccanismo di produzione del dente di sega 


quale, a sua volta, risulta determinato o dalla tensione 
stabilizzata Vz oppure dalla tensione "feed forward” 
applicata al terminale 16. La tensione V H (circa 5,7 V 
senza feedforward) è funzione di V„; la tensione V L è 
2 Vn ~ 1,3 V. Le forme d’onda interessate alla forma¬ 
zione della tensione a dente di sega sono riportate in 
figura 9. 

Quando la tensione ai capi di C8 raggiunge il valore 
Vh, il comparatore H setta il bistabile (latch) del dente 
di sega il quale, portando in conduzione TRI fa scari¬ 
care il condensatore C8. Durante il tempo di scarica 
del condensatore (ritorno del dente di sega) entra in 
conduzione anche TR2 il quale setterà il bistabile di 
uscita (un altro latch). Quando la tensione ai capi di 
C8 assume il valore di V., il comparatore L resetterà 
il latch del dente di sega il quale "aprirà” il transistore- 
interruttore TRI. A questo punto il ciclo si ripete. La 
frequenza di lavoro di questo generatore del dente di 
sega (100 kHz al massimo) è data da f ~ 1.2/R7C8 Hz. 


Sincronizzazione 

La frequenza del dente di sega può essere sincro¬ 
nizzata con un segnale esterno a frequenza più bassa, 
applicato al terminale d'ingresso (9) compatibile con la 
logica TTL. Il meccanismo di questa sincronizzazione 
è il seguente (fig. 11). 

Quando il livello del segnale di sincronismo è BASSO 
(al di sotto di 0,8 V), il latch del dente di sega non può 
essere settato se la tensione ai capi di C8 si è portata 



Fig. 10 - Frequenza del generatore del dente di sega in fun¬ 
zione dei valori di R7 e C8 


fino al valore Vh. Il condensatore continuerà pertanto 
a caricarsi verso Vs fino a quando il segnale di sincro¬ 
nismo diventerà ALTO (al di sopra di 2 V). L'ingresso 
SET del latch del dente di sega non sarà pertanto più 
disabilitato e alla sua uscita avremo un transitorio che 


Fig. 11 - Sincronizzazione del generatore del 
dente di sega 



LATCH 
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1/T = free-running frequency 
1/T' = synchronized frequency 
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porterà in conduzione TRI e di conseguenza alla scarica 
di C8. A questo punto, il ciclo ricomincerà nella maniera 
già descritta. Da quanto sopra si conclude che i fianchi 
di caduta del dente di sega risulteranno ritardati e sin¬ 
cronizzati dalle transizioni BASSO/ALTO del segnale 
applicato al terminale 9. Se il terminale 9 non viene 
usato, sarà opportuno collegarlo alla tenisone Vz (ter¬ 
minale 2). 


Preregolatore (feedforward) 


Nel caso in cui la tensione d'ingresso (V,) dell'ali¬ 
mentatore a commutazione andasse soggetta a fluttua¬ 
zioni, la variazione del fattore di utilizzazione (8) degli 
impulsi di pilotaggio, necessaria per compensare le 
fluttuazioni di V, potrebbe essere effettuata da un 
anello di controllo separato. Questo anello di prerego¬ 
lazione (feedforward) allevierà sensibilmente il com¬ 
pito dell'anello di controllo principale il quale, in que¬ 
sto caso, dovrebbe compensare soltanto le variazioni 
del carico dell’alimentatore. 


In un convertitore "forward” la tensione di uscita 
è data da 


V„ = 


8 V, 


n 


nella quale n è il rapporto spire del trasformatore di 
uscita. 

Le variazioni della tensione d’ingresso potranno per¬ 
tanto essere compensate qualora il fattore di utilizza¬ 
zione vari inversamente al variare della tensione d’in¬ 
gresso; dovrà cioè essere 

1 

A8 = - 

V, 

Per tener conto della condizione che si verifica quan¬ 
do un improvviso massimo carico coincide con il va¬ 
lore massimo della tensione d’ingresso, il rapporto spi¬ 
re del trasformatore d’uscita dovrà soddisfare alla se¬ 
guente relazione 

8™, V, 

n = - 

Vo 


Se la compensazione A5-1/V, vale per Sm.,,, il rap¬ 
porto spire, e di conseguenza, il costo e le dimensioni 
del trasformatore d’uscita potranno essere considerevol¬ 
mente ridotti; come unico inconveniente avremo una 
più lenta risposta alle eventuali variazioni del carico. 

Abbiamo visto che nel modulatore dell’ampiezza 
degli impulsi di pilotaggio (PWM) avviene il confronto 
tra l'uscita deH’amplificatore di errore e il livello della 
rampa proveniente dal generatore del dente di sega. 
Il fattore di utilizzazione degli impulsi di uscita del 
modulatore (che in definitiva sono poi gli impulsi che 
pilotano il transistore-interruttore dell’alimentatore) è 
direttamente proporzionale al tempo che occorre alla 
tensione a dente di sega per raggiungere il livello del¬ 
l'uscita dell’amplificatore di errore. Da quanto sopra 
discende che il fattore di utilizzazione degli impulsi 
d’uscita del modulatore potrà essere ridotto aumentan¬ 
do la pendenza del dente di sega, come appunto indi¬ 
cato in fig. 12. 

Questa figura indica anche che il massimo fattore 
di utilizzazione ottenibile è direttamente proporzionale 
al tempo che il dente di sega impiega a raggiungere il 
livello della tensione di controllo del 8™., presente sul 
terminale 6. Il massimo fattore di utilizzazione otteni¬ 
bile tenderà pertanto anche a diminuire qualora la pen¬ 
denza del dente di sega tendesse ad aumentare. 

Ritorniamo ancora alla fig. 8. Potremo osservare che 
applicando al terminale 16 una tensione direttamente 
proporzionale alla tensione d’ingresso V, dell’alimen¬ 
tatore e superiore a Vz, l’azione dei transistori di con¬ 
trollo dell'alimentazione (e cioè TR3 e TR5), farà si 
che V s e V H varino al variare della tensione d’ingresso 
Vi. Un aumento di Vi produrrà pertanto un corrispon¬ 
dente aumento di Vs, e di conseguenza un aumento 
della corrente di carica di C8, la quale, a sua volta, 
farà aumentare la pendenza del dente di sega. La figura 
9 indica però che, siccome, contemporaneamente, an¬ 
che Vi, ha subito un aumento, l'aumentata pendenza 
del dente di sega non potrà influire sulla frequenza del 
medesimo. 

Stando così le cose il dente di sega potrà raggiunge¬ 
re nel modulatore il livello del segnale d'uscita dell’am¬ 
plificatore di errore molto più in anticipo di prima. 
Conclusione: il fattore di utilizzazione degli impulsi 
di pilotaggio del transistore-interruttore dell'alimenta- 
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Fig. 12 - Il valore del fattore di utilizzazione nor¬ 
male e quello massimo ammissibile possono en¬ 
trambi subire una riduzione nel caso in cui la pen¬ 
denza del dente di sega aumenti. I valori normali 
del fattore di utilizzazione sono 8 e S„,„. I valori mag¬ 
giorati quando si impiega il "feed forward " sono 8' 
e rispettivamente 
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Fig. 13 - Caratteristica di trasferimento del circuito feed- 
forward. La curva (a) rappresenta il caso ideale con 6’ 
proporzionale a V ,. La curva (b) è quella rilevata con il 
partitore di tensione collegato tra V, e massa 


tore tenderà a diminuire, e ciò allo scopo di compen¬ 
sare le variazioni a cui potrà essere soggetta la ten¬ 
sione d’ingresso dell'alimentatore stesso. La funzione 
di trasferimento del circuito ’Teedforward” è riportata 
in fig. 13. Il grafico indica che l’azione del circuito ”feed- 
forward” tende ad esaltare l'aumento di 6 in funzione 
di V,; una tale sovracompensazione è utile in quanto 


tende ad annullare un certo smorzamento del fattore 
di utilizzazione prodotto dal tempo di immagazzina¬ 
mento del transistore-interruttore di potenza dell'ali¬ 
mentatore. E' possibile fare avvicinare la curva pratica 
a quella ideale collegando il punto A del partitore di 
tensione di V, al punto B (e cioè ad una frazione di 
V/) come appunto indicato nella figura 13. Se il termi¬ 
nale 16 non viene usato, converrà collegarlo al termi¬ 
nale 12 (ritorno comune) o al terminale 2 (V/). 


Il modulatore dell’ampiezza degli impulsi di pilotaggio 

Questo modulatore di ampiezza (PWM) produce im¬ 
pulsi aventi una durata (5T) proporzionale al più basso 
dei livelli dei tre ingressi invertenti, e una frequenza 
(1/T) uguale a quella del dente di sega. Il circuito è 
riportato in fig. 14. 

Il dente di sega che si forma ai capi di C8 viene 
confrontato con la più bassa delle tre tensioni presenti 
sui terminali 4, 5 e 6. Quando durante il normale funzio¬ 
namento l’uscita dell'amplificatore di errore diventa più 
bassa delle tensioni presenti sui terminali 5 e 6 succe¬ 
derà che i transistori TR5 e TR6 entreranno in condu¬ 
zione, l’ingresso alla porta OR diventerà BASSA, e il 
"latch” d’uscita verrà settato durante il tempo di ritor¬ 
no del dente di sega. 

Quando la rampa del dente dì sega applicata in 
base di TR7 raggiunge il livello della tensione di errore 
applicata in base di TRI, succede che i transistori TR5 
e TR6, precedentemente in conduzione, non condurran¬ 
no più; entrerà invece in conduzione il transistore TR4, 
il quale facendo diventare ALTO il livello all'ingresso 
della porta OR, resetterà l’uscita del latch. Da quanto 
sopra si comprende facilmente come la durata degli 
impulsi presenti sul terminale Q di uscita del latch, e 
di conseguenza il fattore di utilizzazione degli impulsi 
di pilotaggio del transistore-interruttore dell’alimenta¬ 
tore, risulterà rigorosamente proporzionale alla ten¬ 
sione di errore. In fig. 15 è indicato l'andamento del 
fattore di utilizzazione degli impulsi in uscita dal mo¬ 
dulatore in funzione delle tensioni presenti sui termi¬ 
nali 4, 5 o 6. 


Fig. 14 - Modulatore dell'ampiezza dell'impulso 
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Determinazione del massimo e del minimo fattore di 
utilizzazione 



0 12 3 4 5 6 

v 4,5,6 ,v > 

Fig. 15 - Funzione di trasferimento del modulatore dell'am¬ 
piezza dell’impulso 


La tensione applicata al terminale 6 del modula¬ 
tore serve a fissare il massimo valore del fattore di 
utilizzazione e nello stesso tempo serve a controllare 
il circuito "partenza lenta”, come spiegheremo più 
avanti. Come già detto, un altro ingresso al modula¬ 
tore è quello possibile tramite il terminale 5. Questo 
ingresso può essere usato tutte le volte che si desidera 
ridurre il fattore di utilizzazione al di sotto del valore 
fissato dalle tensioni applicate al terminale 4 o 6. Una 
tale possibilità consente di usare un anello di controllo 
separato munito di amplificatore di errore e tensione 
di riferimento esterni (impiegabile, per esempio per 
un controllo a corrente costante). Se il terminale 5 non 
viene usato, dovrà essere collegato al terminale 6 o 2 
(Vz). 


L'integrato TDA 1060 permetterebbe all’alimentatore 
di lavorare alla frequenza di 50 kHz con un fattore 
di utilizzazione massimo pari a 0,95. Un valore cosi 
elevato potrebbe però dar luogo in molte applicazioni 
a seri problemi. Per esempio, in un convertitore del 
tipo "forward”, isolato dalla rete, il fattore di utilizza¬ 
zione non può superare 0,5, in quanto diversamente, il 
nucleo del trasformatore finale non potrebbe smagne¬ 
tizzarsi completamente durante il tempo in cui il tran¬ 
sistore-interruttore rimane aperto. E’ per questo mo¬ 
tivo che il TDA 1060 è munito di un sistema che prov¬ 
vede a limitare su un valore precedentemente fissato, 
il massimo valore del fattore di utilizzazione. 

Come già spiegato in precedenza (fig. 14), il modu¬ 
latore PWM viene controllato dalla tensione più bassa 
tra quelle applicate ai terminali 4, 5 e 6 secondo la 
funzione di trasferimento riportata in lig. 15. 

Pertanto, il massimo fattore di utilizzazione richie¬ 
sto dall’uscita deH'amplificatore di errore (terminale 
4) potrà essere ridotto applicando un certo valore di 
tensione al terminale 6 (determinazione del S,„..>). Per 
riuscire ad avere un accurato e stabile valore del 5,,,,*, 
occorrerà ricavare la tensione da applicare al terminale 
6 da un partitore collegato tra la tensione stabilizzata 
V, (terminale 2) e massa. TI fattore di utilizzazione ab¬ 
biamo visto che è inversamente proporzionale alla pen¬ 
denza della rampa del dente di sega, definita da Vn. 
Siccome però anche Vp viene ricavata da V/, la deter¬ 
minazione del 5,,,., risulterà pressocchè indipendente 
dalle tolleranze di V/. In fig. 16 abbiamo riportato l'an¬ 
damento del massimo fattore di utilizzazione dispo¬ 
nibile in funzione dei valori assunti dai resistori R2 e 
R6 del partitore di tensione. 

Il massimo fattore di utilizzazione viene abbassato 
al valore 5„ quando la tensione sul terminale 3 scende 
al disotto di 0,6 V. Siccome però 6„ è determinato da 
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Fig. 16 - Massimo fattore di utilizzazione ottenibile e massimo fattore di utilizzazione ridotto in funzione dei resistori del 
partitore di tensione collegati tra i terminali 2 e 6 
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un resistore interno da 1 kfl collegato tra il terminale 
6 e massa, anche 5„ risulterà influenzato dai valori dei 
resistori del divisore di tensione collegato al terminale 
6. In fig. 16 è riportato l’andamento anche del minimo 
fattore di utilizzazione. A causa delle tolleranze del 
resistore interno da 1 kfl anche questo minimo fattore 
sarà soggetto a tolleranze (spread) come appunto in¬ 
dicato in fig. 16, Il valore scelto per 5„ dovrà essere 
sufficientemente basso, tale comunque da assicurare 
che l’energia trattata dafl'alimentatore sia ancora in 
grado di assicurare il funzionamento del sistema di 
protezione contro eventuali cortocircuiti nell’anello di 
controllo. 

Infatti, se 5o dovesse essere troppo pìccolo anche la 
tensione d'uscita defl’alimentatore sarebbe bassa, e di 
conseguenza, non consentirebbe alla tensione sul ter¬ 
minale 3 di superare il valore di soglia (0,6 V), valore 
quest’ultimo che permette come vedremo l’entrata in 
funzione del sistema di protezione contro eventuali fe¬ 
nomeni di cortocircuito; quest'ultimi potrebbero veri¬ 
ficarsi se l'alimentatore al momento della sua messa 
in funzione, venisse ad avere contemporaneamente un 
massimo carico e una minima tensione d'ingresso. In 
pratica, il valore di S„ oscilla tra 0,1 e 0,2. 


Protezione contro le sovracorrenti 

Se il carico dell'alimentatore dovesse assorbire un 
valore molto elevato di corrente, il TDA 1060 è in grado 
di impedire che nel transistore-interruttore circoli una 
corrente superiore a quella ammessa. Questo sistema di 
protezione è progressivo nel senso che entra in fun¬ 
zione in corrispondenza di due ben distinte soglie di 
corrente del carico. Cosi, se la corrente di collettore del 
transistore-interruttore dovesse raggiungere la prima 
soglia, il sistema di protezione tenderebbe a ridurre 
il fattore di utilizzazione in modo da mantenere su un 
valore costante la massima corrente ammessa. Il rag¬ 
giungimento della seconda soglia tenderebbe invece a 
bloccare del tutto per un breve periodo di tempo (detto 
tempo morto) l’alimentatore, rimettendolo subito dopo 
in funzione iniziando con un fattore di utilizzazione 
via via crescente (la cosiddetta ''partenza lenta”). La 
informazione riguardante il valore della corrente di 
uscita dell’alimentatore può essere ottenuta sia diret¬ 
tamente dal circuito d’uscita sia indirettamente cer¬ 
cando di conoscere il valore della corrente di collettore 
(o di emettitore) del transistore-interruttore. 

L’informazione riguardante il valore della corrente 
di collettore può essere ottenuta inserendo in serie al 
transistore d’uscita un resistore o un trasformatore di 
corrente. La tensione ricavata da questi "sensori di 
corrente” verrà applicata al terminale 11 del TDA 1060, 
come appunto indicato in fig. 17. Occorrerà smorzare 
il picco di sovracorrente collegando in parallelo al re- 
sistore-sensore di corrente una rete RC (fig. 17). 

Il funzionamento del sistema di protezione è il se¬ 
guente. Quando la tensione applicata al terminale 11 
raggiunge la prima soglia (soglia A) che ha il valore 
caratteristico di 0,48 V, l'uscita del comparatore A an¬ 
nulla il segnale proveniente dal modulatore e resetta 
il latch di uscita; come conseguenza si avrà una abbre¬ 
viazione del tempo di conduzione del transistore-inter¬ 
ruttore, e in definitiva, una riduzione drastica del fat¬ 
tore di utilizzazione. L'efficacia di questa limitazione 
ciclo per ciclo della corrente tende a diminuire a fattori 
di utilizzazione bassi, per il semplice fatto che in que¬ 



Fig. 17 - Sistema di protezione contro le sovracorrenti 


ste condizioni è il tempo di immagazzinamento del 
transistore d’uscita che determina il fattore di utilizza¬ 
zione. Per questo motivo, la corrente di collettore del 
transistore finale tenderà a crescere nuovamente fino 
a quando la tensione applicata al terminale 11 raggiun¬ 
gerà la seconda soglia B, con valore di 0,6 V. A questo 
punto, il comparatore attiverà il circuito stop/partenza 
lenta il quale provvedere a bloccare gli impulsi d'uscita 
del TDA 1060. Dopo un certo "tempo morto” relativa¬ 
mente breve l'alimentatore inizierà lentamente a fun¬ 
zionare (partenza lenta) con fattore di utilizzazione 
gradualmente crescente. 

La fig. 18 indica l’effetto prodotto dal sistema di 
limitazione di corrente a due soglie precedentemente 
descritto con riferimento alla caratteristica d'uscita V/I 
di un convertitore forward. Se la condizione di corto¬ 
circuito all’uscita dell'alimentatore dovesse permanere 



Fig. 18 - Caratteristica d'uscita V/I durante la limitazione 
di corrente operata dal circuito di fig. 17 
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Fig. 19 - Circuito stop/partenza lenta 

avremmo in ripetizione un succedersi del ciclo ’Timita- 
zione-bloccaggio-partenza lenta" per cui l’alimentatore 
lavorerebbe a "singhiozzo”. 


Circuito stop/partenza lenta 

Questo circuito provvede al bloccaggio immediato 
dell'alimentatore, seguito da un tempo morto e da una 
successiva partenza lenta durante la quale il fattore di 
utilizzazione degli impulsi di pilotaggio, e di conse¬ 



guenza, la tensione d’uscita dell'alimentatore, tenderan¬ 
no ad aumentare gradualmente fino al raggiungimento 
di una condizione di regime. Questo particolare funzio¬ 
namento fa sì che nel transistore-interruttore non cir¬ 
colino valori di corrente elevati. Il circuito è riportato 
in fig. 19 e funziona così: 

L’entrata in funzione di questo circuito ha inizio 
quando il latch viene settato ad opera dell'ingresso del 
controllo a distanza o di quello per la protezione contro 
le sovracorrenti. 

Quando ciò si verifica l’uscita Q2 del latch blocca 
gli impulsi di uscita in quanto disabilita la porta OR e 
mantiene BASSA la base del transistore d’uscita. L’usci¬ 
ta Q1 fa entrare in conduzione TRI, e di conseguenza 
produrrà la scarica del condensatore C6 ad opera del 
resistore interno da 50 fi. Quando la costante di tempo 
(50xC6) avrà fatto in modo che la tensione sul termi¬ 
nale 6 sia scesa al valore di 0,6 V (tempo morto), un 
comparatore provvederà a resettare il latch, a togliere 
il bloccaggio del transistore d’uscita e ad interrompere 
la conduzione nel transistore TRI. A questo punto, C6 
comincerà a caricarsi alla tensione V z tramite R2, e la 
tensione lentamente crescente sul terminale 6 farà in 
modo che il modulatore produca impulsi aventi un 
fattore di utilizzazione che tenderà ad aumentare gra¬ 
dualmente e a portarsi su un valore fisso determinato 
dall'ingresso del modulatore avente il valore più basso. 
Questo particolare funzionamento è illustrato dalle for¬ 
me d’onda riportate in fig. 20. 

Normale entrata in funzione dell’alimentatore e sua 
protezione contro eventuali tensioni basse 

Il sistema di protezione contro eventuali basse ten¬ 
sioni (LSP) produce una partenza lenta tutte le volte 
che la tensione sul terminale 1 supera il valore di 9,5 V, 
come appunto accade durante la normale entrata in 
funzione dell’alimentatore. 


Controllo a distanza dell’alimentatore 

Dalla figura 19 si vede come gli impulsi in uscita 
dal TDA 1060 possono essere bloccati o lasciati passare 


Fig. 20 - Forme d'onde associate con il circuito dì fig. 19 
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Fig. 21 - Stadio finale 
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applicando semplicemente opportuni livelli logici sul 
terminale J 0, che è appunto un ingresso compatibile 
TTL. Questa possibilità potrà pertanto consentire il 
bloccaggio o meno dell’uscita dell'alimentatore median¬ 
te un comando a distanza, possibilità sfruttata nel caso 
di inserimento sequenziale di più alimentatori .Un li¬ 
vello basso (•: 0,8 V) sul terminale 10 produrrà l’ini¬ 
bizione immediata degli impulsi d’uscita del TDA 1060. 
Viceversa, un successivo livello ALTO ( > 2 V) sullo 
stesso terminale farà entrare gradualmente in l'unzione 
il circuito. Se non si desidera sfruttare la possibilità 
del comando a distanza, occorrerà col legare il termi¬ 
nale 10 alla tensione stabilizzata V, (terminale 2). 


Stadio di uscita 

E’ riportato in fìg. 21. Il transistore NPN d'uscita 
è pilotato da un circuito di commutazione a transistore 
e da un latch; ciò allo scopo di impedire una doppia 
pulsazione dell’uscita durante il periodo di un impulso. 
Come già indicato in fig. 7, il latch d’uscita riceve un 
impulso di "set” tramite TRI e TR2 tutte le volte che 
l’ampiezza del dente di sega raggiunge Vn (inizio del 
ritorno). Questa condizione fissa l’inizio del periodo di 
conduzione 5T del transistore-interruttore dell'alimen¬ 
tatore. Come appunto indicato in fig. 21, il latch di 
uscita può essere resettato sia dall'uscita del modula¬ 
tore sia dal circuito di protezione contro le sovracor- 
renti. Ciò definisce la fine del periodo di conduzione del 
transistore - interruttore dell'alimentatore. Il latch 
di uscita viene cortocircuitato da una porta OR la quale 
provvede ad inibire gli impulsi di uscita durante il tem¬ 
po in cui il latch viene settato o resettato. 

Collettore ed emettitore del transistore d’uscita so¬ 
no portati all'esterno del TDA 1060 tramite i rispettivi 
terminali; ciò permette una certa flessibilità nella pro¬ 
gettazione del circuito di pilotaggio del transistore- 
interruttore dell'alimentatore, ed elimina eventuali 
picchi di tensione sul filo di collegamento interno a 0 V; 
tali picchi potrebbero verificarsi qualora l'emettitore 
venisse collegato internamente a massa. Il transistore 
d'uscita è protetto contro eventuali tensioni di collet- 




y^ 73 ,'b 


Fig. 22 - Bloccaggio dell'uscita noi caso di sovratensioni e 
impedimento della saturazione dei nucleo del trasformatore 
d'uscita. 
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tore eccedenti la tensione di alimentazione dell’inte¬ 
grato da diodi limitatori interni. La massima corrente 
d’uscita ammissibile è 30 mA con una tensione di sa¬ 
turazione non superiore a 400 mV. Gli impulsi d'uscita 
vengono bloccati nel caso in cui la tensione di emetti¬ 
tore del transistore d'uscita dovesse superare il valore 
di 5 V. 

Protezione contro le sovratensioni e la saturazione 
del nucleo del trasformatore d’uscita 

Come indicato in fig. 21, un livello di tensione su¬ 
periore a 0,6 V applicato al terminale 13 del TDA 1060 
provoca il bloccaggio del transistore d’uscita, c di con¬ 
seguenza l'inibizione degli impulsi d’uscita. E’ logico 
quindi pensare che questo ingresso potrebbe essere 
usato per l’attuazione di un sistema di protezione con¬ 
tro fenomeni di sovratensione oppure per impedire in 
regime transitorio la saturazione del nucleo del tra¬ 
sformatore d’uscita nei convertitori diretti (forward) 
a potenza elevata. La fig. 22 indica che se il fattore di 
utilizzazione degli impulsi d’uscita dell’alimentatore 
supera 0,5, il valore medio della tensione ai capi di DI 
durante il periodo di commutazione T sarà maggiore 
di zero. Ciò starebbe ad indicare che il nucleo del tra¬ 


sformatore d’uscita non sarebbe più in grado di sma¬ 
gnetizzarsi completamente durante il periodo in cui il 
transistore-interruttore risulta "aperto". Se la tensione 
sul catodo di DI viene applicata al terminale 13 del 
TDA 1060, il transistore integrato d'uscita non potrà 
più condurre fino a quando la tensione sul catodo di DI 
sarà diventata inferiore a 0,6 V, condizione quest’ultima 
indicante la completa smagnetizzazione del nucleo del 
trasformatore d'uscita deH’alimentatore. Si tenga pre¬ 
sente che il periodo del dente di sega non è influenzato 
dal suddetto funzionamento. 

Il sistema di protezione contro le sovratensioni vie¬ 
ne attuato applicando una porzione della tensione di 
uscita dell'aiimentatore ai terminale 13. Quando questa 
porzione di tensione supera la soglia di 0,6 V entrerà 
automaticamente in funzione il meccanismo di prote¬ 
zione contro la saturazione del nucleo, descritto in 
precedenza. 

Si deve tener presente che quando viene usato il 
terminale 13 per la funzione di inibizione, potranno 
verificarsi all’uscita del TDA 1060 fenomeni di doppio 
impulso; ciò per il fatto che in questo caso viene corto¬ 
circuitato il latch d'uscita. Se il terminale 13 non viene 
usato, converrà collegarlo al ritorno comune. 

U.D.T. Philips/Elcoma 
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TDA2640: circuito integrato 
di controllo e protezione 


E' un modulo per il controllo dei convertitori c.c./c.c. impiegati negli alimentatori 
stabilizzati a commutazione (switched-mode). Oltre a regolare il tempo di conduzione 
(duty cycle) del transistore-interruttore in funzione delle esigenze del carico e delle 
fluttuazioni della tensione di rete, il TDA 2640 incorpora anche alcuni sistemi di protezione 
che rendono sicuro il funzionamento dell’alimentatore. 


Il TDA 2640 è un circuito integrato monolitico, 
dual-in-line a 16 terminali, in contenitore plastico, ap¬ 
positamente studiato per il controllo dei convertitori 
c.c./c.c. tipo flyback e forward non isolato dalla rete, 
impiegati attualmente per la realizzazione dei cosi¬ 
detti alimentatori stabilizzati a commutazione (swit¬ 
ched-mode). In questi alimentatori, la stabilizzazione 
della tensione di uscita è ottenuta, come è noto, va¬ 
riando opportunamente il tempo di conduzione del 
transistore-interruttore: un sistema cioè di controllo 
a modulazione di ampiezza dell’impulso. Siccome il 
TDA 2640 fornisce un'uscita con polarità invertita, oc¬ 
correrà inserire uno stadio ad emettitore comune che 
permetta di pilotare, tramite un trasformatore, la ba¬ 
se del transistore-interruttore con un segnale con po¬ 
larità corretta. 

Le caratteristiche essenziali del TDA 2640 possono 
essere così riassunte: 

— controllo di tensioni di uscita fino al livello di 6 V, 
che, con l'aggiunta di circuiti esterni, possono rag¬ 
giungere addirittura il livello di 1 V. 

— « partenza dolce » in maniera da evitare eccessive 
sovraccorrenti di spunto, dovute ad eventuali ca¬ 
richi capacitivi oppure alla carica dello stesso con¬ 
densatore di uscita delTalimentatore. 

— tempo di conduzione del transistore-interruttore 
(duty cycle) dal 20% al 90%. 

— Frequenza di commutazione del transistore-inter¬ 
ruttore fino a 150.k'Hz, 

—■ Corrente di uscita pari a 20 mA di picco. 


— Ingresso per segnale esterno di sincronismo, essen¬ 
ziale quando l'alimentatore controllato dal TDA 
2640 viene impiegato, a sua volta, come sub-modulo 
di alimentazione della base del transistore-inter¬ 
ruttore di un alimentatore a commutazione di po¬ 
tenza più elevata. 

— Protezione nei confronti di sovratensioni, sovracor- 
renti, tensioni di alimentazione basse, tensioni di 



A 


Fig. 1 - Il circuito integrato TDA 2640 serve per il controllo 
e la protezione di alimentatori a commutazione funzio¬ 
nanti con convertitori c.c./c.c. tipo flyback oppure forward 
non isolalo dalla rete. 
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Fig. la - Controllo della tensione di uscita di un convertitore flyback mediante il circuito integrato TDA 2640. In basso 
sono riportate le forme d'onda presenti nei punti più importanti del circuito. In particolare si noti come il valore più 
basso della tensione d'uscita si ha quando il transistore-interruttore (TRI) si trova in conduzione. 


uscita basse e di guasti nell’anello di controllo del¬ 
l'uscita. 

Circuito di conteggio, destinato a limitare il nu¬ 
mero di operazioni di apertura e di chiusura del 
transistore-interruttore durante condizioni di fun¬ 
zionamento difettose. 

— Circuito inibitore. 

Come viene realizzato il controllo 

In figura la è riportato un convertitore tipo flyback 
nel quale il TDA 2640 funziona da modulo di controllo 
e di comando. 

Lo stadio pilota TR2 inverte, come abbiamo visto, 
il segnale di uscita del TDA 2640 in maniera che il 
transistore-interruttore TRI possa essere pilotato con 
un segnale con polarità corretta. 

I trasformatori TI e T2 servono ad effettuare l'iso¬ 
lamento tra i circuiti rispettivamente d’ingresso e d’u¬ 
scita. Il TDA 2640 viene alimentato da una sorgente di 
tensione separata; ciò allo scopo di assicurarne il fun¬ 
zionamento anche durante eventuali disfunzióni del 
rimanente circuito. 

La tensione di uscita fornita dal convertitore c.c./ 
c.c. tipo flyback è data dalla seguente formula: 

v 0 = 6 V;/ [n (1 —6] 

nella quale: 

6 indica la durata di conduzione (duty cycle) del tran¬ 


sistore-interruttore TRI; più propriamente il tempo 
di conduzione deve intendersi come il rapporto tra 
il tempo di conduzione del transistore-interruttore 
e il tempo di durata dell’intero periodo del segnale 
di commutazione; 

n indica il rapporto spire del trasformatore Tl. 

Potendo variare il tempo di conduzione 5, il TDA 
2640 è in grado di stabilizzare la tensione di uscita V 0 
dell'alimentatore sia nei confronti delle variazioni del¬ 
la tensione di ingresso Vj sia nei confronti delle varia¬ 
zioni del carico. Per ottenere ciò, una frazione della 
tensione di uscita V 0 (terminale di ingresso 10), viene 
confrontata con una tensione di riferimento di 6,2 V 
ottenuta ai capi del diodo regolatore di tensione D2 
(terminale di ingresso 9). 

In basso, sempre nella figura la, sono riportate la 
tensione di uscita V6 del TDA 2640 e le forme d’onda 
presenti rispettivamente sulla base e sul collettore sia 
del transistore TR2 (invertitore) sia del transistore 
TRI (interruttore). In proposito si osservi come quan¬ 
do il transistore-interruttore TRI conduce, la tensione 
di uscita (V D ) è pressoché nulla. 

Descrizione delle funzioni contenute nel modulo 
di controllo e di comando TDA 2640 

In fig. 2 è riportato uno schema a blocchi del TDA 
2640 che mostra le funzioni principali contenute in 
questo circuito integrato. 
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Fig. 2 - Schema a blocchi delle funzioni contenute nel TDA 2640. Partendo dall'alto abbiamo: il sistema di alimentazione 
dei circuiti del TDA 2640, l'integratore di Miller, il comparatore, il modulatore dell’ampiezza dell'impulso, ed infine, lo 
stadio finale che applica il segnale di comando alla base del transistore-interruttore. I circuiti di protezione incorporati 
in questo integrato sono, partendo dall'alto: protezione contro sovratensioni, protezione contro sovracorrenti, protezione 
nei confronti di basse tensioni di alimentazione, un circuito inibitore, un sistema di protezione contro eventuali rotture 
dell’anello di reazione. Tutti questi sistemi di protezione mettono in funzione il sistema di «partenza dolce» o quello di 
bloccaggio che agiscono direttamente sul modulatore dell’ampiezza dell’impulso di pilotaggio; il sistema di bloccaggio è 
completato da un circuito di conteggio. 


Vediamo innanzitutto che esso è alimentato da 
una tensione stabilizzata di 12 V. Un integratore di 
Miller produce una tensione a dente di sega la cui 
frequenza viene determinata dai valori assegnati ai 
componenti C3-4 e R4-5 rispettivamente. Questa ten¬ 
sione a dente di sega viene applicata ad un modula¬ 
tore di ampiezza al quale perviene anche la tensione 


di uscita dello stadio comparatore; la tensione di usci¬ 
ta dello stadio comparatore è proporzionale alla diffe¬ 
renza tra una frazione della tensione di uscita del¬ 
l’alimentatore ricavata da R26, e una tensione di rife¬ 
rimento di 6,2 V. All’uscita del comparatore si otterrà 
una forma d’onda rettangolare la cui ampiezza sarà 
più o meno grande a seconda che più o meno grande 
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Fig. 3 - Schema di principio dell’integratore di Miller. 



Fig. 4 - Frequenza del segnale fornito dall’integratore di 
Miller in funzione del valore assunto dal resistore R4-5: 
(a) C3-4 = 330 pF; (b) C3-4 = 680 pF; (c) C3-4 = 1500 pF 
(curve tipiche). 



Fig. 5 - Schema di principio del comparatore. Il compa¬ 
ratore confronta una frazione della tensione di uscita (V 0 ) 
con una tensione di riferimento di 6,2 V fornita da un diodo 
zener (D2). Il segnale differenza in c.c. che si ottiene da 
questo confronto serve a modulare l’ampiezza del segnale 
di pilotaggio del transistore-interruttore. 


risulterà la deviazione della tensione di uscita rispetto 
alla tensione di riferimento; si tratta, come si vede, 
di una vera e propria modulazione di ampiezza del¬ 
l'impulso di comando, dipendente, a sua volta, dalla 
maggiore o minore deviazione della tensione di uscita 
rispetto alla tensione di riferimento fornita dal diodo. 
Questa forma d’onda rettangolare ad ampiezza varia¬ 
bile viene successivamente amplificata in uno stadio 
finale in modo da ottenere un segnale di pilotaggio 
di sufficiente ampiezza. 

I circuiti cosidetti di « partenza dolce » e di bloc¬ 
caggio (soft start / cut-out circuite) rappresentano il 
« cuore » del circuito integrato TDA 2640. Il primo as¬ 
sicura un aumento graduale del tempo di conduzione 
del transistore-interruttore negli istanti immediata¬ 
mente dopo la messa in funzione dell’alimentatore; il 
secondo invece provvede a bloccare velocemente il 
circuito di comando e di controllo, tutte le volte che 
ad esso perviene « un ordine » da uno qualsiasi dei 
circuiti di protezione. E’ presente inoltre un circuito 
di conteggio che limita il numero delle operazioni di 
apertura e di chiusura del transistore-interruttore, 
tutte le volte che si verifica una anomalìa nel funzio¬ 
namento deH’alimentatore; succede, cioè, che, rag¬ 
giunto il livello di soglia della tensione ai capi del 
condensatore CI5, subito dopo ha luogo l’apertura 
definitiva del transistore-interruttore. L’azzeramento 
(reset) si attua interrompendo la tensione continua di 
alimentazione. 

a) Tensione di alimentazione dell’integrato 

La tensione di alimentazione necessaria per l’inte¬ 
grato ha il valore di 12 V ± 15%. Il consumo di cor¬ 
rente si aggira sugli 8 mA (9 mW) e al massimo su 10 
mA (120 mW). 

b) L’integratore di Miller 

La figura 3 riporta il blocco dell’integratore di Mil¬ 
ler, e la fig. 4 indica come varia la frequenza di fun¬ 
zionamento al variare dei valori rispettivamente del 
condensatore C3-4 e del resistore R4-5. Questo circuito 
è in grado di produrre segnali con frequenza inferiore 
a 50 Hz; la frequenza massima è invece 150 kHz, ed è 
determinata dalle capacità parassite e dai tempi di 
salita e di discesa del circuito. 

Per impedire un eventuale sovraccarico, il resistore 
R4-5 non deve avere un valore inferiore a 30 kfl. 

Sul terminale 2 dell’integrato può essere applicato 
un segnale di sincronismo esterno la cui frequenza 
però dovrà essere inferiore alla frequenza di oscilla¬ 
zione propria dell’integratore di Miller. Questi impulsi 
di sincronismo esterni debbono essere positivi e con 
una ampiezza che vada da 6 V a 10 V; la loro larghezza 
dovrà essere invece perlomeno uguale alla differenza 
tra il periodo del segnale di sincronismo e il periodo 
del segnale a dente di sega prodotto dall’integratore 
di Miller. Questa sincronizzazione tende a ridurre il 
tempo massimo di conduzione (duty cycle) del tran¬ 
sistore-interruttore. 

c) Il comparatore 

L’ingresso del comparatore (V10-9) è costituito dal¬ 
la differenza tra una frazione della tensione di uscita 
V c dell’alimentatore e la tensione di riferimento di 
6,2 V. Ciò appare chiaramente dalla fig. 5. Come sor- 
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gente di tensione di riferimento può essere impiegato 
un diodo regolatore di tensione (per es. il tipo BZX 
79-C6V2), oppure se si desidera una bassa deriva ter¬ 
mica, può essere impiegato come sorgente della ten¬ 
sione di riferimento, un diodo della serie BZV 10 ... 
BZV 14. La corrente del diodo, disponibile su termi¬ 
nale 9, è circa 0,8 mA; ma se lo si desidera, potrà es¬ 
sere incrementata mediante l’impiego di una sorgente 
continua esterna come appunto indicato in linea trat¬ 
teggiata nello schema di fig. 5. La tensione di riferi¬ 
mento non deve deviare molto dal valore di 6,2 V per 
il semplice fatto che questa stessa tensione viene im¬ 
piegata per produrre altre tensioni stabilizzate all’in- 
terno del TDA 2640. 

Come risulta dalla fig. 6, il campo di variazione del 
tempo di conduzione 6 va da circa il 20% al 90% con¬ 
formemente alla variazione di 95 mV sui terminali 
VI0-9 (corrispondente all'1,5% nella tensione di usci¬ 
ta). La variazione media del tempo di conduzione (5) 
è circa 0,7%/mV. Se dovessero verificarsi fenomeni di 
instabilità, converrebbe collegare tra i terminali 9 e 
10 un resistore; la riduzione di guadagno che ne deri¬ 
verebbe dipenderebbe in questo caso dalla resistenza 
esterna sul terminale 10. La massima corrente di in¬ 
gresso al terminale 10 (per 5 = 20%) è dell’ordine di 
10 pA. 

La compensazione della tensione di ondulazione di 
rete si ottiene applicando lo stesso segnale di ondula¬ 
zione al terminale 9 oppure al terminale 10; nel primo 
caso si raccomanda di inserire in serie a D2, un resi¬ 
store di soli circa 100 il, a causa della bassa resistenza 
del diodo. 

d) Lo stadio modulatore dell’ampiezza dell'impulso 

La fig. 7 riporta lo schema semplificato del circuito 
che provvede alla modulazione dell'ampiezza dell’im¬ 
pulso che pilota il transistore-interruttore. Sono anche 
riportate le forme d'onda caratteristiche presenti nei 



Fig. 6 - Tempo di conduzione del transistore-interruttore 
(8) in funzione della tensione di ingresso applicata fra i 
terminali 10 e 9 (curva tipica). 


vari punti del circuito. Da un’attenta osservazione di 
questo circuito si ricava che l'ampiezza degli impulsi 
di uscita del modulatore risulta effettivamente modu¬ 
lata dalle variazioni dell’uscita del comparatore. Si 
nota inoltre come il modulatore risulti, a sua volta, 
controllato dai circuiti detti di « partenza dolce » e di 
bloccaggio. Infatti, in caso di una eventuale anomalia 
nel funzionamento del circuito, il transistore in basso, 
che come si vede, funziona da sorgente di corrente 
deH'amplificatore differenziale, viene subito bloccato 
interrompendo in questa maniera il funzionamento del 
modulatore stesso. Allo stesso modo, per assicurare 
una « partenza dolce », la tensione di base del transi¬ 
store di sinistra viene incrementata fino ad un livello 
che supera il picco della tensione a dente di sega. 
Viene interposto un « intervallo morto » con tempo di 
conduzione zero; la sua durata dipenderà dal tempo 
(determinato dal prodotto di R13 e C13 in fig. 2) oc¬ 
corrente alla tensione di base per diventare uguale al 
valore di picco della tensione a dente di sega. 
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Fig. 7 - Schema di principio del modulatore dell'ampiezza dell’impulso di pilotaggio del transistore-interruttore. Al mo¬ 
dulatore viene applicata la tensione a dente di sega prodotta nell'integratore di Miller unitamente alla tensione di uscita 
del comparatore. Il segnale rettangolare che si ottiene all'uscita varia in ampiezza a seconda delle possibili variazioni 
a cui può soggiacere la tensione di uscita (Ve) dell'alimentatore a commutazione. Il funzionamento del modulatore può 
essere rallentato (partenza dolce) oppure bloccato in seguito a segnali provenienti dai vari circuiti di protezione del¬ 
l'integrato. 
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Dalle fórma d’onda di fig. 8 si vede chiaramente 
come il massimo tempo di conduzione tenda a dimi¬ 
nuire di valore tutte le volte che l’integratore di Mil¬ 
ler viene sincronizzato dall’esterno ; ciò per il semplice 
fatto che la frequenza del segnale di sincronismo è 
più bassa della frequenza libera di oscillazione del¬ 
l’integratore. 

e) Lo stadio finale 

La fig. 9 riporta un circuito semplificato dello stadio 
finale lavorante in configurazione ad emettitore in co¬ 
mune ( stadio invertitore ); ai + 12 V viene collegato 
un diodo tosatore tendente a proteggere il transistore 
nei confronti di eventuali transitori di tensione. Al¬ 
l’esterno è richiesto un resistore di collettore che ap¬ 
punto viene collegato alla tensione di alimentazione 
del TDA 2640. La tensione di uscita non supererà 
0,4 V purché la corrente di uscita non sia maggiore 
di 20 mA. 


f) Circuiti di « partenza dolce » e di bloccaggio; 

circuito di conteggio 

« Gli ordini » provenienti dai circuiti di protezione 
vengono portati ai circuiti di « partenza dolce » e di 
bloccaggio (fig. 10); questi come abbiamo visto, prov¬ 
vedono, a loro volta, a controllare il modulatore del¬ 
l’ampiezza dell'impulso di pilotaggio del transistore- 
interruttore. Dalla fig. 11 appare molto evidente che, 
in caso di condizione di funzionamento anomala, il 
tempo di conduzione 8 diminuisca improvvisamente 
fino a raggiungere lo zero provocando in questa ma¬ 
niera il bloccaggio immediato del funzionamento del¬ 
l’integrato ; successivamente, dopo un certo « tempo 
morto », ha inizio la cosiddetta « partenza dolce ». Il 
tempo morto a cui abbiamo accennato prima e il pro¬ 
gressivo incremento del tempo di conduzione 8 sono 
determinati dal prodotto di RI 3 e C13. 

Il circuito di conteggio è stato invece incluso per 
impedire che in caso di una perdurante condizione di 
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Fig. 9 - Stadio di uscita del TDA 2640 e transistore di pilotaggio TR2. l'uscita di questo transistore va a comandare 
direttamente la base del transistore-interruttore. 
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Fig. 10 - Circuito di « partenza dolce » e di bloccaggio e 
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Fig. 11 - Grafici (semplificati) indicanti il funzionamento 
del sistema « partenza dolce » e di bloccaggio. 

0 . . . tl: partenza dolce; 

tl . . . t2: regolazione dell'uscita; 

t2 : bloccaggio prodotto dal sopraggiungere di un 

funzionamento anomalo; 
t2 . . . t3: tempo morto; 
t3 . . . t4: partenza dolce; 

t4 : bloccaggio in caso di condizione anomala pro¬ 

lungata. 

La porzione indicata mediante tratteggio è valida nel caso 
in cui si siano ristabilite le normali condizioni di funzio¬ 
namento. 

Il periodo da t2 a t5 è dato approssimativamente dal rap¬ 
porto RI3 x C13 (fig. 10) nel caso in cui Sr = 50%. 


funzionamento anomalo abbia luogo una parimente 
perdurante commutazione del transistore-interruttore. 
Questo circuito infatti tende a limitare il numero delle 
operazioni di commutazione (o meglio, le conta) fino 
a bloccare in maniera definitiva il funzionamento del¬ 
l'alimentatore. Il numero di questi « conteggi » è de¬ 
terminato dal rapporto C15/C13 (in particolare si han¬ 
no 10 conteggi nel caso in cui C15 = 10 pF e C13 = 1 
pF). Il circuito viene azzerato (reset) all'atto dell'ap¬ 
plicazione della tensione di alimentazione al TDA 2640, 
interruzione che permette al condensatore C15 di sca¬ 
ricarsi. Se le condizioni lo permettono, il condensatore 
C15 potrà essere sostituito mediante un resistore da 
4,7 kfl il quale però darà luogo ad una commutazione 
continuativa fino a quando non verranno ristabilite le 
normali condizioni di funzionamento. 

g) Protezione contro le sovratensioni 

Il circuito di protezione nei confronti delle possi¬ 
bili sovratensioni, riportato schematicamente in fig. 12, 
entra in funzione non appena la tensione presente sul 
terminale 8 supera il livello di riferimento di 6,2 V 
presente sul terminale 9. Quando si verificano condi¬ 
zioni di sovratensione, questo circuito fa entrare in 
funzione i circuiti rispettivamente di « partenza dol¬ 
ce * e di bloccaggio, come appunto in precedenza de¬ 
scritto. 

h) Protezione nei confronti di correnti eccessive 

Nel caso in cui la tensione che si forma ai capi del 
resistore R di fig. 13 (il resistore cioè che « sente » la 
corrente) dovesse superare il valore di 1 V, il circuito 
di protezione contro le sovraccorrenti entra immedia¬ 
tamente in funzione attivando i circuiti rispettiva¬ 
mente di « partenza dolce » e di bloccaggio. Al posto 
del resistore può essere impiegato come elemento che 
« sente » l’intensità della corrente, un trasformatore 
di corrente. Il termistore NTC R29 provvede a com¬ 
pensare eventuali derive nella tensione base/emetti¬ 
tore prodotte da possibili variazioni di temperatura 
(il valore tipico è 1,7 mV/°C). La rete R27C23 provve¬ 
de a livellare il segnale d’ingresso. 

Il livello del segnale che fa entrare in funzione que¬ 
sto circuito di protezione va da 660 mV a 760 mV nel 
caso in cui venga posto a massa il terminale 11, e da 
— 660 mV a — 760 mV nel caso in cui venga posto a 
massa il terminale 12. 


i) Protezione nel caso di una tensione 
di alimentazione troppo bassa 

Questo circuito di protezione, di cui in fig. 14 è 
riportato lo schema di principio, riduce a zero il tem- 



Fig. 12 - Schema di principio del circuito di protezione 
contro le sovratensioni. 
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Fig. 13 - Schema di principio del circuito di protezione 
contro le sovracorrenti. R è il resistore che « sente » la 
sovracorrente. 


133 







< 6V for 
tfip-on 

+ 



to 

soft-start 

& 

cut-out 

circujt 


7ZW.U.7 



Fig. 74 - Circuito di protezione nel caso di valori bassi Fig. 15 - Circuito di protezione nel caso di rottura o di 
della tensione di alimentazione. messa a massa dell'anello di reazione. 


po di conduzione del transistore-interruttore dell’ali¬ 
mentatore tutte le volte che la tensione di alimenta¬ 
zione del TDA 2640 applicata sul terminale 1, assume 
valori inferiori a 8 V. Questo circuito di protezione 
impedisce inoltre la distruzione del transistore-inter¬ 
ruttore nel caso in cui la tensione di alimentazione di 
rete venisse interrotta (e cioè apertura del circuito, 
seguita immediatamente da una chiusura del mede¬ 
simo) ; in questo caso avremmo distruzione del tran¬ 
sistore-interruttore a causa dell'elevata « corrente di 
spunto » che lo attraverserebbe nelle suddette condi¬ 
zioni. Infatti, senza il circuito di protezione, per man¬ 
tenere costante la tensione di uscita dell'alimentatore 
il TDA 2640 sarebbe costretto a far lavorare il transi¬ 
store-interruttore con il massimo tempo di condu¬ 
zione; ciò produrrebbe quella elevata corrente di ca¬ 
rica del condensatore di livellamento all’uscita che di¬ 
struggerebbe inevitabilmente il transistore-interrut¬ 
tore. 

Il TDA 2640 riprenderà a funzionare normalmente 
quando la tensione presente sul terminale 1 riassume¬ 
rà un valore superiore a 8 V. 

I) Protezione contro eventuali « rotture » 
dell’anello di reazione 

La fig. 15 riporta uno schema semplificato di que¬ 
sto circuito di protezione. Si ha bloccaggio immediato 



Fig. 16 - Tempo di conduzione 8 r in funzione della ten¬ 
sione di reazione V10. A = porzione « partenza dolce »; 
B = porzione controllo della tensione di uscita. 


del funzionamento dell’alimentatore, tutte le volte che 
la tensione di reazione riportata sul terminale 10 di¬ 
venta zero; ciò potrebbe essere prodotto sia da una 
interruzione dell'anello di reazione, sia da una sua 
eventuale messa a massa. 

Il funzionamento di questo sistema di protezione 
è il seguente: con riferimento alla fig. 16 notiamo che 
il normale controllo della tensione di uscita dell’ali¬ 
mentatore si ha in corrispondenza della regione B del 
grafico di fig. 16; in questa regione, la tensione di rea¬ 
zione (V 10) è di poco superiore a 6 V. Dal grafico che 
indica l'andamento del tempo di conduzione (5) del 
transitore - interruttore (fig. 17), si rileva che una 
eventuale rottura dell’anello di reazione produce un 
tempo morto, e conseguente tempo di conduzione ze¬ 
ro; dopodiché il tempo di conduzione (8) tende ad au¬ 
mentare gradualmente fino ad un valore 6 0 sul quale 
si manterrà fino a quando non verrà ripristinato l’a¬ 
nello di reazione in seguito all’entrata in funzione del 
circuito di « partenza dolce »; la porzione « partenza 
dolce » della curva di fig. 16 ha un andamento presso¬ 
ché orizzontale per un valore di V 10 al disotto di cir¬ 
ca 1,4 V ; di conseguenza, 5 0 dovrà avere il valore cor¬ 
rispondente a V 10 = 1,4 V, diversamente non avremo 
partenza. D’altra parte 8 D non dovrà essere troppo 
elevato in quanto ciò provocherebbe un eccessivo va¬ 
lore della tensione di uscita dell’alimentatore proprio 
durante il tempo in cui non esiste alcun controllo di 
detta tensione con conseguente pericolo di distruzione 
del transistore-interruttore. La fig. 18 indica la rela¬ 
zione intercorrente tra R7-13 di fig. 15 e 8 0 . Nella mag¬ 
gior parte dei casi, un valore di 8 0 di circa 12% è più 
che sufficiente. 

Questo circuito fornisce anche una certa prote¬ 
zione nei confronti di tensioni di uscita basse (e cioè, 
quando V10 si trova al disotto della zona normale di 
controllo). 


m) Circuito inibitore 

Il circuito inibitore riportato in fig. 19 blocca il fun¬ 
zionamento dell’alimentatore nel caso in cui la ten¬ 
sione di ingresso V14 sul terminale 14 assumesse va¬ 
lori compresi tra 0 V e 3 V (— I 14 > 0,1 mA). Questa 
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Fig. 11 - Influenza della rottura dell'anello di reazione sul 
tempo di conduzione del transistore-interruttore (grafico 


schematizzato). 


t > 
tl 

tl . 
t2 . 
t4 
t4 . 


tl : regolazione dell'uscita; 

: bloccaggio prodotto da un anello di reazione 
aperto o in corto; 

. . t2: tempo morto; 

. . t3: aumento fino a 8„; 

: anello di reazione riparato; 

. . t5: partenza dolce. 



azione di inibizione non si verifica nel caso in cui la 
tensione V 14 sia uguale o superiore a 5 V, oppure nel 
caso in cui il terminale 14 risultasse aperto. Da ciò si 
conclude che è possibile una eventuale messa in fun¬ 
zione (o bloccaggio) a distanza dell'alimentatore; in 
particolare, l’alimentatore entrerebbe in funzione quan¬ 
do la tensione V 14 fosse ALTA e bloccato quando la 
tensione V 14 fosse BASSA. 

CIRCUITI ESTERNI DEL TDA 2640 

Riduzione del massimo tempo dì conduzione 
del transistore-interruttore 

Per ridurre il valore massimo del tempo di condu¬ 
zione (8 max ) del transistore-interruttore si collega un 
resistore (R5) tra il terminale 5 e massa. Ciò riveste 
notevole importanza nel caso di impiego di converti¬ 
tori forward isolati dalla rete, nei quali, come è noto, 
per impedire la saturazione del trasformatore, occor¬ 
re ridurre il tempo di conduzione del transistore-in¬ 
terruttore a valori inferiori al 50%. La fig. 20 dà un 
grafico caratteristico che fornisce appunto un anda¬ 
mento tipico del 6 max in funzione di R5. A causa delle 
inevitabili tolleranze dei componenti è opportuno che 
il resistore R5 sìa un potenziometro. 



to 

soft-start 

& 

cut-out 

Circuit 


7Z7Ì.1S2 


Fig. 18 - Tempo di conduzione basso 8 a in funzione di 
R7-13 nel caso in cui V 10 = 0V (curva tipica). 


Fig. 20 - Tempo massimo di conduzione del transistore- 
interruttore (8 max) in funzione del valore di R5 (curva 
tipica). 



R 5 (kni 

Fig. 19 - Circuito inibitore. 


Precauzioni da prendere nel caso le tensioni 
di uscita del convertitore siano inferiori a 6 V 

Abbiamo visto che per avere ottime prestazioni dal 
TDA 2640 è necessario che la tensione di riferimento 
abbia pressapoco il valore di 6 V ; da ciò consegue che 
se la tensione di uscita è più bassa di 6 V, occorrerà 
aggiungere opportuni circuiti esterni. Per esempio, il 
circuito riportato in fig. 21, è molto adatto nel caso 
in cui la tensione di uscita dell’alimentatore sia infe¬ 
riore ad 1 V. I diodi D4 e D5 servono a compensare 
eventuali diminuzioni della tensione base-emettitore 
dovuta alle inevitabili variazioni della temperatura 
ambiente; i condensatori C21 e C22 assicurano dal 
canto loro una certa stabilità di controllo. 

IL circuito completo 

La fig. 22 riporta lo schema di principio di un con¬ 
vertitore flyback che impiega per il controllo della ten¬ 
sione di uscita e per la protezione dei vari circuiti, il 
circuito integrato TDA 2640. Il trasformatore di cor¬ 
rente T3 fornisce il segnale d’ingresso (punto A) al 
circuito di protezione contro le sovracorrenti. 
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Fig. 21 - Circuito aggiuntivo nel caso di convertitori con 
tensioni di uscita comprese tra IV e 6 V. V„^6 (R23/ 
R24) V nel caso in cui R21 = R22. 


Dati caratteristici essenziali del TDA 2640 

Valori massimi 
Tensione di alimentazione : 

Potenza dissipata complessiva: 

Temperatura di immagazzinaggio 
Temperatura ambiente in condi¬ 
zione di funzionamento : 

Caratteristiche 
Campo di variazione della 
tensione di alimentazione 10,2 V ... 13,8 V 

Corrente continua di alimentazione 
alla tensione di alimentazione 8 mA tipici 
12 V c.c. 10 mA massimi 

Tensione di riferimento 6,2 V tipici 

Ampiezza dell'impulso di 
sincronismo 1 V ... 10 V 

Corrente di uscita di picco in corri¬ 
spondenza della quale la tensio¬ 
ne di uscita è 0,4 V o meno 20 mA massimi 
Tempo di conduzione (duty cycle) 

del transistore-interruttore 20% ... 90% 


13,8 V massimi 
145 mW massimi 
: — 55*C... + 125*C 

— 25 °C ... + 65 °C 


□i 



Fig. 22 - Schema di principio di un convertitore flyback controllato dal TDA 2640. La tensione di uscita del convertitore 
(V,) è in questo caso < 6V. Nel caso la tensione di uscita V a fosse >6V, occorrerebbe sostituire i transistori TR3 e 
TR4 e i relativi componenti con un semplice potenziometro i cui estremi dovrebbero essere collegati all'uscita del con¬ 
vertitore e il cursore al terminale 10 del TDA2640. 
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TECNOLOGIA E CARATTERISTICHE 
RICHIESTE Al COMPONENTI 




Tecnologia di costruzione e 
caratteristiche dei diodi 
a recupero molto veloce 

da impiegare nel circuito raddrizzatore d’uscita 


Le frequenze elevate (20 kHz . . 50 kHz) alle quali lavorano gli attuali alimentatori a commu¬ 
tazione (SMPS) richiedono nel circuito raddrizzatore d’uscita diodi veloci e a basse perdite. 

I tipi di diodi presentati in questo articolo, grazie alla tecnologia epitassiale impiegata nella 
loro fabbricazione, soddisfano egregiamente a queste esigenze. 


1. - INTRODUZIONE 

Gli alimentatori a commutazione (denominati anche 
alimentatori SMPS = Switched Mode Power Supply), 
alimentati dalla tensione della rete, lavorano a frequen¬ 
ze comprese tra 20 kHz e 50 kHz, e pertanto richiedono, 
come raddrizzatori di uscita, diodi molto veloci. Allo 
scopo servono ottimamente ì diodi epitassiali a ricupero 
veloce. 

Questi tipi di diodi possiedono infatti le seguenti 
caratteristiche: 

— tempo di ricupero estremamente breve e pertanto 
adeguato alle esigenze dei circuiti di commutazione 
veloci, quali sono appunto quelli presenti negli ali¬ 
mentatori a commutazione 

— basso picco di corrente di ricupero inversa e numero 
limitato di cariche immagazzinate; caratteristiche 
queste tendenti a ridurre i picchi di corrente nonché 
le perdite durante la conduzione in senso inverso 

— estinzione graduale della corrente di ricupero in¬ 
versa, e pertanto transitori di ridotta intensità, ed 
in definitiva quindi, ridotta irradiazione a radio- 
frequenza, e conseguente semplificazione dei circuiti- 
soppressori dei fenomeni di irradiazione a radiofre¬ 
quenza 

— bassa caduta (circa 0,8 V), della tensione diretta 
alla corrente di lavoro e pertanto bassi valori di 


dissipazione e rendimento elevato (si ricordi che 
in un alimentatore a commutazione le perdite 
dovute al diodo - raddrizzatore di uscita sono da¬ 
te dal prodotto della caduta della tensione diretta 



Fig. 1 - Alcuni diodi epitassiali a ricupero molto veloce. 
La serie comprende i tipi BYW 29, BYW 30, BYW 31 e 
BYW 92. Sono destinati ad essere impiegati nel circuito 
d’uscita degli alimentatori a commutazione. Fino a 500 
kHz, le perdite sono trascurabili e la tensione di caduta 
in senso diretto è bassa. 


139 


Sfrato epitass.aift 




mtr 'duzione di 

centri di ncombinatone 

aggiuntivi 



fig. la - Fasi costruttive principali dei diodi epitassiali 
a ricupero molto veloce. 
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Fig. 2 ■ Confronto tra profili di diffusione 

(a) nei diodi epitassiali a ricupero molto veloce 

(b) nei diodi convenzionali a ricupero veloce (a doppia 
diffusione) 


ai capi del diodo per la corrente d'uscita). Caratte¬ 
ristiche quest'ultimc che consentono di usare radia¬ 
tori di calore di dimensioni ridotte, e in definitiva, 
di poter realizzare alimentatori SMPS poco ingom¬ 
branti. 

E' opportuno infine tener presente che i suddetti 
parametri posseggono tolleranze molto ristrette, e per¬ 
tanto il progettista potrà contare su un comportamento 
stabile del l’alimentatore che sta progettando. 

Caratteristiche principali dei diodi epitassiali Philips 
-Elcoma a ricupero veloce BYW 29, BYW 30, BYW 31 e 
BYW92 

— corrente (valore medio): 7,6 -t- 40 A (funzionamento 
con onde quadre) 

—■ tempo massimo del ricupero inverso: 35 ns -t- 50 ns 
—• tensione di lavoro: 50 V, 100 V, 150 V (tre versioni 
di diodi) 

— rivestimento in vetro (passivazione) del cristallo e 
pertanto funzionamento stabile nel tempo. 

In fig. 1 si può vedere come si presentano questi 
diodi. 

2. - TECNOLOGIA E COSTRUZIONE 

La tecnologia epitassiale applicata alla costruzione 
di diodi raddrizzatori veloci offre notevoli vantaggi 
rispetto alla tecnologia della doppia diffusione normal¬ 
mente impiegata in questi dispositivi. Questi vantaggi 
consistono essenzialmente in un più accurato controllo 
della geometria del dispositivo: in particolare, è la 
profondità della giunzione e la larghezza dello strato 
centrale che vengono dimensionate in maniera più 
accurata, fattori quest’ultimi decisivi agli effetti di 
ottenere ristretti valori di tolleranze nella tensione di¬ 
retta e nel tempo di ricupero inverso del diodo. 

Nella fig. la si possono vedere le fasi costruttive 
essenziali del cristallo dei diodi epitassiali a ricupero 
molto veloce. L'impiego di materiale epitassiale per lo 
strato centrale (o base) e la formazione della giunzione 
in unico processo di diffusione consentono di control¬ 
lare accuratamente il profilo di diffusione del disposi¬ 
tivo e di ottenere quindi grande stabilità nei parametri 
del dispositivo. 

Le tolleranze delle caratteristiche dei diodi epitas¬ 
siali saranno quindi molto più strette di quelle dei diodi 
realizzati con la tecnologia della doppia diffusione. 

La fig. 2 confronta il profilo di diffusione di un 
diodo epitassiale con quello di un diodo a doppia diffu¬ 
sione. Si nota subito come il profilo del diodo epitassiale 
risulti molto più ripido e netto di quello di un diodo a 
doppia diffusione. 

E’ noto che in qualsiasi raddrizzatore di potenza a 
giunzione p/n. l’iniezione delle cariche nello strato in¬ 
termedio (strato n) ha luogo sia da parte dello strato 
n+ che da parte dello strato p + . Questa iniezione com¬ 
binata di cariche nello strato intermedio contribuisce 
a mantenere bassa la caduta della tensione diretta ai 
capi del diodo. Quantitativamente questa iniezione di¬ 
pende dall'andamento del profilo degli strati diffusi. 
Ora, siccome come già detto, i diodi epitassiali hanno 
profili delle giunzioni ripidi e netti, ciò contribuirà ad 
incrementare il numero delle cariche iniettate nello 
strato intermedio, ed in definitiva quindi a ridurre la 
caduta della tensione diretta ai capi del diodo. La di¬ 
stanza percorsa dalle cariche iniettate nello strato in¬ 
termedio prima che esse si ricombinino viene chiamata 
lunghezza della diffusione. 

Si è constatato inoltre che è possibile ridurre ul- 
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Fig. 2a - Alimentatore stabilizzato a comniutazioìie per televisori a colori. Il telaio è isolato dalla rete. Tensione di ingres¬ 
so: 185... 255 Veff. Potenza d'uscita: 120 W per deflessione sistema 20 AX, UW per suono, 5,5 W per circuiti minori. La 
frequenza di lavoro del convertitore è sincronizzata con la frequenza di riga. 


teriormente la caduta di tensione in senso diretto qua¬ 
lora la larghezza dello strato centrale risulti inferiore 
alla lunghezza della diffusione. Non bisogna però esage¬ 
rare nella riduzione dello spessore dello strato centrale 
altrimenti si corre il rischio che il dispositivo non sia 
più in grado di sopportare le tensioni inverse alle quali 
dovrà lavorare. Anche in questo, come in casi analoghi, 
è necessario stabilire un compromesso tra i vari para¬ 
metri in gioco. 

Un altro fattore importante negli alimentatori a com¬ 
mutazione c la velocità di funzionamento richiesta ai 
diodi raddrizzatori (20 kHz -t- 50 kHz). Per soddisfare 
questa esigenza occorre introdurre all’interno dello 
strato intermedio dei centri di ricombinazione capaci 
di "intrappolare" le cariche. Anche in questo caso però 
bisognerà stabilire un compromesso dato che il feno¬ 
meno dell’intrappolamento tede a ridurre la lunghezza 
della diffusione, un parametro questo molto importante 
come abbiamo visto. 

Un altro vantaggio del processo epitassiale appli¬ 
cato a questi diodi è che il marcato e netto profilo 
delle giunzioni permette un controllo molto accurato 
dell’ immagazzinamento delle cariche (Q s ). Ciò non si 
verifica nei diodi realizzati in tecnologia a doppia dif¬ 
fusione nei quali difficilmente si riesce a controllare la 
profondità della giunzione nonché lo spessore dello 
strato centrale. 

I profili laterali delle giunzioni vengono protetti 
mediante "doccie” ricavate per fotoincisione all'interno 
dello strato epitassiale e rivestite con un leggero strato 
di vetro (fig. la). E’ questo il processo tecnologico me¬ 
glio noto con il termine di passivazione in vetro; questo 
processo, com’è noto, ha un gran numero di vantaggi. 
Innanzitutto, lo strato di vetro inerte serve a proteg¬ 
gere i profili laterali nudi delle giunzioni del cristallo 


dai processi di contaminazione fin dalle prime fasi di 
costruzione del diodo.’In secondo luogo esso permette 
di controllare i parametri principali del futuro diodo 
già allo stato di "slice”, e cioè, allo stato di cristallo 
"nudo” quando ancora non sono stati applicati i ter¬ 
minali e prima della sua incapsulazione nell’involucro 
metallico. Infine, i "test" di durata di vita e di sicurez¬ 
za di funzionaménto del dispositivo hanno ampiamente 
confermato che il processo della passivazione conferi¬ 
sce al dispositivo una grande sicurezza di funziona¬ 
mento. 



Fig. 2b - Esempio di alimentatore stabilizzato a commuta¬ 
zione per impieghi industriali. Il transistore-interruttore è 
il BUX 82 con cristallo passivato in vetro. 
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3. - CARATTERISTICHE PARTICOLARI DEI DIODI 
EPITASSIALI A RICUPERO MOLTO VELOCE 

Le figure 3, 4 e 5 confrontano il particolare compor¬ 
tamento dei tre tipi di raddrizzatori più comunemente 
usati, e cioè i diodi a ricupero veloce (e cioè quelli a dop¬ 
pia diffusione), i diodi epitassiali a ricupero molto velo¬ 
ce, ed infine i diodi a barriera di Schottky (e cioè quei 
diodi in cui l’azione raddrizzante è ottenuta per con¬ 
tatto ohmico tra un materiale semiconduttore (Si) e un 
metallo, alluminio per es.). I parametri scelti per con¬ 
frontare il comportamento di questi tre tipi di diodi 
raddrizzatori sono: 


1) la corrente diretta (L) in funzione della tensione 
diretta (Vii fig. 3 

2) la corrente inversa (Ir) in funzione della tensione 
inversa (VL) 

3) il tempo di ricupero inverso (t, r ) in funzione di 
—di, ,/dt. 

La fig. 6 indica l'andamento della corrente inversa 
di ricupero in funzione del tempo per i diodi conven¬ 
zionali (a) e per quelli epitassiali (b). La fig. 7 indica 
infine il rendimento (-ri) dei suddetti tre tipi di diodi 
quando questi vengono impiegati in un convertitore 
del tipo "forward” (o a conduzione). La fig. 8 serve 



v F ( v) 


Fig. 3 - Corrente diretta I F in funzione della tensione di¬ 
retta (V F ): (a) in un diodo convenzionale a ricupero veloce; 
(b) in un diodo epitassiale a ricupero molto veloce; (c) in 
un diodo a barriera di Schottky. 



-dlp/dt (A//js) 


Fig. 5- Tempo di ricupero inverso (t„) in funzione di 
— df F /dt: (a) in un diodo convenzionale a ricupero veloce; 
(b) in un diodo epitassiale a ricupero molto veloce; le) in 
un diodo a barriera di Schottky. 



V R (V) 

Fig. 4 - Corrente inversa (Ir) in funzione della tensione 
inversa (V„): (a) in un diodo convenzionale d ricupero 
veloce; (b) in un diodo epitassiale a ricupero molto veloce; 
(c) in un diodo a barriera di Schottky. 



t (ns) 


Fig. 6 - Corrente di ricupero inversa: (a) in un diodo con¬ 
venzionale a ricupero veloce; (b) in un diodo epitassiale 
a ricupero molto veloce. 
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Fig. 7 - Rendimento (r,) di un convertitore a conduzione 
(forward) in funzione della tensione d'uscita V 0 : (a) con 
un diodo convenzionale a ricupero veloce; (b) con _ un 
diodo epitassiale a ricupero molto veloce; (c) con un diodo 
Schottky 





Fig. 8 - Forme d'onda caratteristiche che illustrano i pa¬ 
rametri in gioco nel fenomeno di ricupero inverso di un 
diodo. t, r = tempo di ricupero inverso; Qs = carica imma¬ 
gazzinata; — dh/dt = pendenza di estinzione della corrente 
diretta. 


Fig. 9 - Caratteristica If/V f del diodo BYW 30. 


ad illustrare il significato fisico di parametri importanti 
quali: 

— la velocità di estinzione della corrente diretta, rego¬ 
lata dalla derivata —dL/dt 

— il tempo del ricupero inverso (U) 

— l'entità delle cariche immagazzinate (Q,)- 

Dalla fig. 8 si vede come il bloccaggio del diodo in 
senso inverso non può avvenire prima che la corrente 
inversa sia scesa a zero; a questo punto, la maggioranza 
dei portatori di cariche saranno già stati estratti dallo 
strato centrale ad opera della corrente inversa e quelli 
che rimangono scompariranno per ricombinazione e 
intrappolamento. La presenza della corrente inversa di 
ricupero durante l’applicazione della tensione inversa 
sarà pertanto responsabile della maggior parte delle 
perdite dovute appunto al fenomeno del ricupero in¬ 
verso: tali perdite sono ben evidenziate dal picco del 
grafico in basso di fig. 8. Dal grafico appare inoltre 
evidente che questo tipo di perdite sarà tanto più 
ridotto quanto più piccole saranno le cariche imma¬ 
gazzinate (Q.) e il tempo di ricupero inverso (t rr ). 

Da quanto detto si può pertanto concludere che: 

a) i diodi convenzionali a ricupero veloce hanno una 
tensione diretta Vf elevata (valore tipici 1,2 V), e 
ciò inciderà sul rendimento del diodo specialmente 
quando questo lavorerà con raddrizzatori a bassi 
valori di tensione di uscita. 

b) i diodi a barriera di Schottky hanno la tensione 
diretta più bassa (valore tipico 0,5 V) ma non pos¬ 
sono lavorare con tensioni più elevate di 10 V a 
causa della bassa tensione inversa ammissibile (mas¬ 
simo fino a 40 V). 

c) i diodi epitassiali a ricupero molto veloce hanno 
una tensione diretta abbastanza bassa (valore ti¬ 
pico 0,8 V); posseggono inoltre bassi valori di Q, e 
di trr e pertanto basse perdite di ricupero inverso; 
possono lavorare con tensioni dirette (d’uscita) fino 
a circa 30 V. Questi diodi sono pertanto molto adatti 
ad essere impiegati negli alimentatori a commuta¬ 
zione. 
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Fig. 10 - t„ massimo in funzione di —dI F /dt nel BYW 29 pig. 11 - Q s tipico in funzione di -, dl/dt nel BYW 30. 

e BYW 30. Curve 1: I F = 10 A; curve 2: I F = 5 A; curve Curve 1: U = 10 A; curve 2: I F = 5 A; curve 3: h = 2 A. 

3: I F = 1 A. 


4. - DATI TECNICI RIASSUNTIVI DEI DIODI EPITAS¬ 
SIALI A RICUPERO MOLTO VELOCE 

Sono riportati nella tabella 1. Le figure dalla 9 alla 
11 indicano l'andamento dei parametri più significativi. 


Tabella 1 - DATI TECNICI PIU’ SIGNIFICATIVI DEI DIODI EPITASSIALI A RICUPERO MOLTO VELOCE DA IMPIE¬ 
GARE NEL CIRCUITO RADDRIZZATORE D’USCITA DEGLI ALIMENTATORI A COMMUTAZIONE. 

Ogni diodo è disponibile nella versione da 50 V, 100 V e 150 V. 

Valori massimi BYW 29 BYW 30 BYW 31 BYW 92 


Corrente diretta L (media) max di un segnale 
rettangolare con 6 = 0,5 (Ti, aso ^,^ 0 ) Tmb 
T) mai 


7,6 A (125°) 
150 °C 


14 A (114°C) 
150 °C 


28 A (119°C) 
150 °C 


40 A (102°C) 
150 °C 


Resistenza termica 

Rth j-mb 

Rih mbj.h con silicone 
Rih mbj.h senza silicone 


2,7 °C/W 
0,3 °C/W 
2,0 °C/W 


2,2 °C/W 
0,5 °C/W 
0,6 °C/W 


1,0 °C/W 
0,3 °C/W 
0,5 °C/W 


1,0 °C/W 
0,3 °C/W 
0,5 °C/W 


Caratteristiche 

Tensione diretta (Vf) a Tj = 100 °C (If) 

trr 

Qs 


<0,85V (5A) <0,85V (10A) <0,85V (20A) <0,95 V(35A) 


<35 ns <35 ns 

<15 nC <15 nC 


<50 ns <50 ns 

<20 nC <20 nC 


Contenitore 

13 — perdite per commutazione trascurabili fino a 500 kH z. 


TO-220 DO-4 DO-4 


DO-5 
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Regole pratiche per il corretto 
impiego dei diodi a recupero 
molto veloce 


Vengono esaminati in dettaglio le condizioni di lavoro dei diodi raddrizzatori e volano presenti 
nei circuiti d’uscita dei tre tipi di convertitori normalmente impiegati negli alimentatori 
a commutazione. 


1. - INTRODUZIONE 

In fig. 1 è illustrato con uno schema a blocchi il 
principio di funzionamento di un alimentatore-a com¬ 
mutazione (SMPS). La tensione di rete (50 Hz) viene 
raddrizzata e spianata; successivamente trasformata in 
un’onda quadra (20 kHz ... 50 kHz) ad opera di un 
convertitore e successivamente applicata al primario di 
un trasformatore per alte frequenze con nucleo in fer¬ 
rite al cui secondario essa viene di nuovo raddrizzata 
e spianata. Il livello di quest’ultima, che è poi la ten¬ 
sione continua stabilizzata richiesta, viene costantemen¬ 
te "tenuto sott’occhio" da un circuito di controllo che 
provvede a fornire una tensione di correzione tutte le 
volte che tale livello tende a discostarsi dal valore 
prefissato. 

Questa tensione di correzione non fa altro che varia¬ 
re il tempo di chiusura del commutatore; in particolare, 
lo mantiene chiuso (on) per un tempo più lungo nel 
caso in cui la tensione di uscita avesse la tendenza 
a diminuire (maggiore assorbimento del carico), oppure 
per un tempo più breve nel caso detta tensione avesse 
la tendenza ad aumentare di valore (minore assorbi¬ 
mento del carico). 

Inutile ricordare che il raddrizzatore che si trova 
all'ingresso dell'alimentatore a commutazione di figura 
1 si rende necessario solo nel caso in cui sia disponibile 
la tensione di rete (50 Hz); esso non sarebbe necessario 


qualora la tensione continua fosse fornita da una bat¬ 
teria, o da altre sorgenti di tensione continua. 

I tre tipi di commutatori o convertitori normalmen¬ 
te usati per trasformare la tensione continua raddriz¬ 
zata in una tensione ad onda quadra sono: il tipo 
a interdizione (flyback), quello a conduzione (forward) 
e il tipo in controfase (push-pull). 




Fig. 1 - Schema a blocchi che indica il principio di jun- 
zionamento di un alimentatore a commutazione (SMPS). 
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Fig. 2 - Grafico che indica il tipo di convertitore da impie¬ 
gare a seconda della potenza d'uscita desiderata. A = con¬ 
vertitore a interdizione (flyback). B = convertitore a in¬ 
terdizione e a conduzione (forward). C = convertitore a 
conduzione e in controfase (push-pull). D = convertitore 
doppio a conduzione e in controfase. 


La scelta di un tipo di convertitore piuttosto che un 
altro dipende dalla potenza richiesta dall’alimentatore 
stabilizzato (figura 2). Dal grafico si vede che esiste 
anche un convertitore a conduzione (forward) doppio, 
formato cioè da due convertitori in parallelo che entra¬ 
no in funzione a fasi alterne così da raddoppiare la 
potenza fornibile al carico. 

Prima di esaminare in dettaglio il funzionamento 
dei diodi raddrizzatori veloci del circuito d’uscita, e di 
evidenziare i vantaggi derivanti dall’impiego dei diodi 
raddrizzatori epitassiali a recupero molto veloce, non 
sarà fuori luogo riassumere brevemente il funziona¬ 
mento di ciascuno dei tre tipi di convertitori impiegati 
normalmente in un alimentatore stabilizzato a commu¬ 
tazione. 



Fig. 3 - Schema di principio di un convertitore a condu¬ 
zione (forward converter). C1RD2 è il circuito rallentatore. 


2. - IL CONVERTITORE A INTERDIZIONE 
(FLYBACK CONVERTER) 

Principio di funzionamento 

La fig. 3 riporta lo schema base. Si tratta, come si 
vede, di un alimentatore con isolamento dalla rete. In 
fig. 4 si possono vedere le forme d’onda dei segnali 
presenti nei punti più importanti del circuito. Di questi 
segnali è indicata: 

— la corrente di collettore (nic) circolante nel tran¬ 
sistore-interruttore TR 

— la corrente (Idi) che attraversa il diodo d’uscita DI 

— la corrente (L) che circola nel secondario del tra¬ 
sformatore 

— la tensione (V 2 ) ai capi del secondario del trasfor¬ 
matore 

—- la tensione emettitore/collettore (Vce) del transisto¬ 
re interruttore. 

Il circuito di fig. 3 funziona nella seguente maniera. 
La parte positiva dell’onda quadra in base fa entrare 
in conduzione il transistore-interruttore TR. La corren¬ 
te di collettore ( ic) circola nel primario del trasforma¬ 
tore. La polarità della tensione indotta da questa cor¬ 
rente nel secondario è tale per cui il diodo raddrizzatore 
DI risulta polarizzato in senso inverso, e di conseguen¬ 
za ,il circuito del secondario dovrà considerarsi aperto 
L’energia sottratta alla sorgente in c.c. (Vi) rimarrà 
pertanto immagazzinata nel trasformatore sotto forma 
di energia magnetica. 

Alla parte positiva dell’onda quadra applicata alla 
base segue però, nel tempo, la parte negativa che bloc¬ 
cherà la conduzione del transistore-interruttore TR, c 
di conseguenza, l’interruzione della corrente nel prima¬ 
rio produrrà l’inversione della tensione ai capi de! 
medesimo (questa tensione con polarità invertita ten¬ 
de infatti a mantenere la corrente nel primario). Si 
inverte però anche la tensione ai capi del secondario 
per cui, a questo punto, entrerà in conduzione il diodo 
raddrizzatore DI. 

Conclusione: al carico verrà fornita tutta o parte 
dell’energia immagazzinata nel trasformatore solo du¬ 
rante il tempo in cui il transistore-interruttore si trova 
bloccato, e cioè durante l’onda negativa o di ritorno 
(flyback). Da qui il nome di convertitore a interdizione 
o flyback. Il condensatore Co ha il compito di livellare 
gli impulsi di corrente lasciati passare dal diodo DI. 

Il circuito C1RD2 è un circuito rallentatore; il suo 
compito è quello di far si che tra emettitore e collettore 
si ristabilisca la tensione V CE o solo dopo che il transi¬ 
store ha cessato di condurre; ciò per non aumentare 
la dissipazione nel transistore. 

La stabilizzazione della tensione d’uscita (Vo) del¬ 
l’alimentatore può essere ottenuta in tre modi diversi: 

a) mediante variazione del tempo di conduzione del 
transistore - interruttore (la frequenza del segnale 
rimane costante) 

b) mediante variazione della frequenza del segnale ret¬ 
tangolare applicato alla base del transistore-interrut¬ 
tore (il tempo di conduzione rimane costante) 

c) mediante variazione contemporanea del tempo di 
conduzione e della frequenza. 

Il circuito del convertitore a interdizione è semplice. 
Ha l’inconveniente di avere nel circuito d’uscita una 
elevata ondulazione di corrente dovuta al fatto che il 
diodo raddrizzatore DI conduce solo durante una fra¬ 
zione del ciclo (o periodo) del segnale-pilota. Ha inoltre 
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l'inconveniente di avere dei forti transitori di commu¬ 
tazione dato che la corrente indotta commutata risulta 
in questo caso uguale alla corrente circolante nel cari¬ 
co: fenomeno questo che non si verifica, come vedremo, 
nel convertitore a conduzione (forward converter) nel 
quale la corrente indotta commutata è rappresentata 
dalla sola corrente di magnetizzazione del trasforma¬ 
tore, che in pratica costituisce solo una frazione della 
corrente assorbita dal carico. 

C’è infine da segnalare i due modi di funzionamento 
di questo convertitore, e cioè: 

1) quello a corrente del trasformatore non interrotta 

(figura 4a) 

2) quello a corrente interrotta. 

Le forme d'onda triangolari di fig. 4b illustrano 
invece il caso intermedio (sistema di funzionamento a 
"ringing choke”). 

Facciamo infine presente che il "trasformatore’ di 
cui abbiamo parlato fino a questo punto non funziona 
esattamente come un normale trasformatore, in quan¬ 
to, in realtà, le correnti rispettivamente del primario e 
del secondario scorrono alternativamente e non in con¬ 
tinuità: in questo particolare " trasformatore " (chiama¬ 
to pertanto choke) si ha infatti accumulo di energia 
durante la prima parte del ciclo e scarica della medesi¬ 
ma nel carico durante la rimanente parte del medesimo. 


Picco di corrente nel diodo raddrizzatore 

Nel diodo raddrizzatore d’uscita, il picco massimo 
della corrente raddrizzata (Ifm) (nel caso di circolazione 
ininterrotta di corrente nel "trasformatore”) è dato da: 

2Io 

Ifm = - — Il min (1) 

l 1 - 5 mai 

nella quale 

5 ma* = massimo fattore di utilizzazione del transistore. 
(Si ricordi che il fattore di utilizzazione 8 è de¬ 
finito dal rapporto tempo di conduzione del 
transistore / durata complessiva del ciclo di 
commutazione e cioè tempo di conduzione + 
tempo di bloccaggio). 

Io = corrente d’uscita del raddrizzatore. 

Dalla (1) si vede che, per il caso intermedio, (e cioè 
L mi„ = 0, 8 ma* = 0,6), la corrente di picco del diodo 
diventa 5 volte più grande della corrente d’uscita. 

2Io 2L 20L 

Infatti Ifm =-0 = - = - = 5Io 

1—0,6 0,4 4 

Dato questo elevato valore di corrente è evidente 
che, se si vogliono tenere basse le perdite nel diodo. 



Fig. 4 - Forme d'onda caratteristiche del convertitore a interdizione, (a) nel caso di corrente non interrotta nel trasfor¬ 
matore; (b) caso limite. i L = corrente "riflessa” sul secondario. t 0 = perìodo della commutazione. 6 = fattore di utilizza¬ 
zione del transistore. Per semplicità non sono stati indicati gli intervalli di commutazione. Il valore medio della corrente 
del diodo (t D ,J è uguale alla corrente di uscita (U) (ciò è indicato dalle aree in differente tratteggio le quali sono uguali). 
Il prodotto volt al secondario (V 2 ) —secondo per ciclo di commutazione è zero (infatti, le aree di V 2 sono uguali). 
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Fig. 5 - Indica il significato fisico del fenomeno del ricu¬ 
pero diretto in un diodo. V„ = tensione diretta di ricupero. 




occorrerà che la caduta della tensione diretta ai suoi 
capi sia la più piccola possibile. 

Solo i diodi epitassiali a recupero molto veloce han¬ 
no questa caratteristica; da qui l'opportunità di impie¬ 
garli in questo circuito. 

Il convertitore a interdizione (flyback converter), 
dato l’elevato rapporto picco di corrente nel diodo/ 
corrente d'uscita, non potrà pertanto essere usato per 
correnti d'uscita superiori a 5 A nel qual caso potrà 
essere impiegato il diodo BYW 29. 

Picco di ricupero in senso diretto 

Quando un diodo viene portato in conduzione me¬ 
diante applicazione di una tensione in senso diretto 
si riscontra che l’entrata in conduzione non avviene 
istantaneamente ma dopo un certo tempo, il tempo 
cioè che occorre per riempire di portatori di cariche lo 
strato centrale. Questo fenomeno è noto come ricupero 
in senso diretto. 

Ciò dà luogo ad un temporaneo incremento della 
tensione diretta rispetto al valore di regime Vf (fig. 5). 
L'entità di tale incremento (V fr ) dipenderà ovviamente 
dalla velocità con cui la corrente diretta del diodo (I F ) 
si porterà nella condizione di regime. 

In fig. 6 è illustrato graficamente il "passaggio” 
della corrente dal circuito del transistore-interruttore 
TR al diodo del circuito d’uscita DI: sono le cosiddette 
"due fasi di commutazione” della corrente del conver¬ 
titore. In particolare, quando il transistore TR viene 
"aperto" in corrispondenza dell’istante ti, la sua cor¬ 
rente di collettore verrà continuata dal diodo rallenta¬ 
tore D2. Contemporaneamente succede però che la ten¬ 
sione sul primario inizierà a decrescere fino ad assu¬ 
mere una polarità inversa (come risulta dalla forma 
d'onda Vl/p ir. fig. 6), per cui il diodo d'uscita DI 
potrà ora iniziare a condurre (istante t2). A questo 
punto, avviene il trasferimento di corrente da D2 a DI 
che completa le due fasi di commutazione della cor¬ 
rente di cui abbiamo parlato poc’anzi. A questo tra¬ 
sferimento di corrente è connesso un fenomeno di ri¬ 
sonanza che ha luogo tra la capacità CI del circuito 
rallentatore e l’induttanza dispersa del trasformatore. 

Ovviamente, il picco della tensione di ricupero di¬ 
retta (Vf,) concorrerà ad aumentare le perdite proprie 
del diodo e produrrà inoltre picchi di tensione negativa 
nella tensione d’uscita con il risultato di aumentare 
l’ondulazione residua (ripple) nella tensione d'uscita. 

Abbiamo visto che l'entità del picco di ricupero 
inverso dipende dalla ripidità di aumento della corrente 
la quale, a sua volta, dipenderà in definitiva dal dimen¬ 
sionamento dell’alimentatore. 

Conclusione: per mantenere basse le perdite nel 
diodo occorrerà poter disporre di diodi d'uscita con 
picco di ricupero estremamente basso. Caratteristica 
questa posseduta, come già detto, dai diodi epitassiali 
a ricupero molto veloce. Infatti, quando in questi diodi 
si instaura una corrente di 10 A alla velocità di 10 Aqs, 
il picco di ricupero Vf, assume la dimensione tipica 
di IV. 


Fig. 6 - Commutazione di corrente dal transistore-interrut¬ 
tore TR al diodo di protezione D2 (con inizio dall’istante 
tl) e dal diodo D2 al diodo d'uscita DI ( con inizio dal¬ 
l'istante t2). Si noti la comparsa della tensione di ricu¬ 
pero diretto V fr e il fenomeno di risonanza (curve in trat¬ 
teggio). 


Picco di ricupero in senso inverso 

La corrente cesserà di fluire nel diodo DI d’uscita 
non appena il transistore - interruttore TR inizierà a 
condurre. Se la corrente che scorre nel diodo ha forma 
triangolare (fig. 4b), essa diminuirà così lentamente 
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che quando avrà raggiunto lo zero, quasi tutta la carica 
immagazzinata sarà già scomparsa da un pezzo. Con¬ 
seguenza: il fenomeno del ricupero inverso sarà appe¬ 
na apprezzabile. 

Le cose andranno diversamente qualora nel diodo 
scorra una corrente con andamento trapezoidale di fig. 
4a. In questo caso infatti la corrente continuerà a 
scorrere nel diodo anche quando il transistore-interrut¬ 
tore ricomincerà a condurre: in particolare avremo 
una repentina inversione di corrente che, a sua volta, 
produrrà un’elevata corrente inversa di ricupero. Si 
osservi la fig. 7. Appena questa corrente inversa di 
ricupero si esaurirà, il diodo verrà polarizzato in senso 
inverso (e cioè si bloccherà) dalla tensione, a sua volta 
invertita, presente ai capi del trasformatore. Siccome 
però l’induttanza dispersa di quest’ultimo tenderà a 
mantenere in vita la corrente di ricupero inversa, avre¬ 
mo formazione di transitori di tensione (ringing), i quali 
si sommeranno alla tensione inversa. 

La velocità di estinzione della corrente nel diodo 
d’uscita DI corrisponde a n volte la velocità di aumento 
della corrente di collettore; n, come al solito, corri¬ 
spondendo al rapporto spire tra primario e secondario. 

A sua volta, la velocità di incremento della corrente 
di collettore dipenderà dal particolare pilotaggio di 
base e dall’induttanza dispersa del trasformatore. 

Pertanto, se il trasformatore avrà una bassa indut¬ 
tanza dispersa, e se verrà applicato alla base un segnale 
di pilotaggio corretto — e cioè una corrente di base 
che corrisponda a 0,1 -t- 0,2 volte la corrente di collet¬ 
tore —, la velocità di increménto della corrente di col¬ 
lettore avrà valori compresi tra 2 A/ps e 20 A/ps. 

Il picco della corrente di ricupero inverso e la carica 
immagazzinata saranno di notevole entità a causa del¬ 
l’elevata velocità di estinzione della corrente. Questa 
situazione dà luogo a tre effetti: 

1 ) avremo un marcato fenomeno di sovraoscillazione 
(ringing), come già detto. 

2) le perdite per ricupero inverso saranno elevate 

3) la corrente di ricupero inverso verrà "riflessa” nella 
corrente di collettore del transistore - interruttore 
(naturalmente quando quest’ultimo si trova in con¬ 
duzione) provocando in questo modo un picco mo¬ 
mentaneo di corrente, e di conseguenza, anche un 
aumento di dissipazione nel medesimo. (Si tenga 
presente in proposito che questo picco di corrente 
potrebbe incidentalmente fare entrare in funzione 
il circuito contro le sovracorrenti di cui è munito 
qualsiasi alimentatore stabilizzato a commutazione). 

L'ovvia conclusione di quanto si è detto sopra è che 
per avere basse perdite di ricupero inverso occorrerà 
poter disporre di diodi aventi correnti di ricupero in¬ 
verso e cariche immagazzinate di valore trascurabile 
così da minimizzare il picco di corrente nel transistore- 
interruttore, e di conseguenza le perdite nel medesimo, 
e non ultimo per importanza, la sovraoscillazione rin¬ 
ging. 

Gli unici diodi raddrizzatori capaci di soddisfare a 
queste esigenze, sono ancora una volta, i diodi epitas¬ 
siali a ricupero molto veloce. 



i 



Fig. 7 - Commutazione di corrente dal diodo d’uscita DI 
al transistore-interruttore TR. V CF . „„ è la caduta di tensione 
tra collettore ed emettitore del transistore - interruttore 
quando questi si trova in conduzione. 


Soppressione dei transitori dovuti al fenomeno del 
recupero inverso 


In fig. 8 è riportato il circuito per la soppressione 
dei transitori prodotti dal ricupero inverso. I valori 
possono essere ricavati dalle seguenti formule: 


R < 


V 


RRM max 


Irr picco 


(2) 


C ^ Li commut x rr picco / V 2 RUM max 

nelle quali 

Ir, pie» = picco di corrente di ricupero inverso 
’Vrrm max = picco della tensione inversa ripetitiva appli¬ 
cata al diodo 

L commut = induttanza di commutazione (e cioè induttan¬ 
za dispersa del trasformatore e del cablaggio). 

Siccome il valore del picco di corrente e quello del¬ 
l’induttanza di commutazione non possono essere cono- 



Fig. S - Circuito per la soppressione dei transitori. 
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Fig. 9 - Massima tensione inversa V R max ai capi di un diodo 
raddrizzatore epitassiale a recupero molto veloce in fun¬ 
zione della tensione d’uscita V a in un convertitore del tipo 
a interdizione; come parametro si è preso il minimo fat¬ 
tore di utilizzazione del transistore e il funziona¬ 

mento del convertitore è quello con corrente non interrotta 
nel trasformatore (induttore). I grafici tengono conto di un 
margine di sicurezza del 20% per compensare il fenomeno 
della sovraoscillazìone, delle perdite del convertitore e dì 
una incorretta regolazione della tensione d’uscita. 


sciuti con esattezza, il valore di R e di C di fig. 8 dovrà 
essere calcolato circuito per circuito. Pertanto, occor¬ 
rerà innanzitutto misurare il picco di corrente e calco¬ 
lare la resistenza R ricorrendo alla formula (2); indi 


assegnare al condensatore un valore basso tale da sod¬ 
disfare la seconda formula. Se infatti si desse al con¬ 
densatore un valore molto elevato, risulterebbero pari¬ 
mente elevate anche le perdite nel circuito soppressore 
di fig. 8; e ciò a causa dell’elevata energia 1/2 CV 3 dissi¬ 
pata nel resistore R.. 


Tensione inversa 


La tensione inversa (Vr) .ai capi del diodo d’uscita 
è data dalla somma della tensione ai capi del secondario 
del trasformatore (vl/n) e dalla tensione di uscita (Vo). 
Ciò risulta dalla forma d’onda di v m riportata nelle fi¬ 
gure 6 e 7. Il massimo valore della tensione inversa 
applicata al diodo (e cioè, Vr »■.«) viene raggiunto quando 
il convertitore lavora con il fattore di utilizzazione più 
basso (e cioè 5 m . n ). 

Il valore della massima tensione inversa, valevole 
quando il convertitore lavora con una corrente non in¬ 
terrotta nel trasformatore, trascurando il fenomeno del 
ringing, è dato dall’espressione: 


Vo -b (1 - 5 min) Vpcrditc 


Vr „„ = 


+ Vf 


' 1 
d < 


(3) 


nella quale 


Vo = tensione continua d’uscita dell'alimentatore 
Vf = tensione diretta del diodo (con valore di 0,8 V 
per un diodo epitassiale a ricupero molto 
veloce) 

Vpnrdiic = perdite di tensione dovute all’energia dissipa¬ 
ta nel convertitore. 


Il fattore di utilizzazione (6) raggiunge il suo valore 
più basso quando la tensione continua d'ingresso del 
convertitore raggiunge il valore più elevato (fig. 9). 
Quando nel trasformatore circola una corrente a impul¬ 
si, la tensione inversa localizzata ai capi del diodo potrà 
assumere valori ben più elevati di quelli specificati 
dall’equazione (3). In questo caso non sarà possibile 
fornire un grafico per il calcolo della tensione inversa 
a causa dei molti parametri in gioco (e cioè corrente 
e tensione d’uscita, frequenza di lavoro del converti¬ 
tore, minimo fattore di utilizzazione, induttanza e rap¬ 
porto spire del trasformatore). 



Fig. 9 a - Esempio di alimentatore stabilizzato a commutazione. Tensione d'ingresso: 187... 264 Veff. Tensione d'uscita: 
12/24 V ± 3%. Corrente d’uscita: 0.. 20 A / 0.. 10 A Resistenza interna: 5/20 mfi. 
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3. ■ CONVERTITORE A CONDUZIONE 
(FORWARD CONVERTER) 

Principio di funzionamento 

Questi convertitori si chiamano a conduzione 
(forward) in quanto, a differenza dei tipi ad interdi¬ 
zione (flyback), il diodo raddrizzatore d’uscita entra in 
conduzione quando entra in conduzione il transistore- 
interruttore. In fig. 10 è riportato lo schema di principio 
di un convertitore a conduzione (o forward). Nella fig. 
Il si possono vedere le forme d’onda prese nei punti- 
chiave del convertitore. Il funzionamento del circuito 
è il seguente. 


Trascurando l’induttanza dispersa del circuito di 
uscita (principalmente dovuta al cablaggio), dalle cur¬ 
ve risulta chiaramente che durante i tempi di commu¬ 
tazione del sistema, la tensione ai capi del secondario 
del trasformatore si annulla in quanto durante questo 
intervallo sia DI che D2 si trovano contemporaneamen¬ 
te in conduzione. 


Corrente di picco nel diodo 

Dalla curva che indica l’andamento della corrente 
nel carico (it) appare evidente che nel convertitore a 



Fig. 10 - Schema di principio di un convertitore a conduzione (forward converter). Non è stato indicato il circuito rallen¬ 
tatore. 


Quando il transistore-interruttore TR conduce an¬ 
che il diodo raddrizzatore d’uscita DI conduce, e di 
conseguenza avremo immagazzinamento di energia nel¬ 
l’induttore (choke) Lo, e anche nel carico: nell'induttore 
la corrente tende ad aumentare (vedi forma d'onda del¬ 
la Ìl). Quando, successivamente il transistore-interrut¬ 
tore viene bloccato, la tensione ai capi del secondario 
del trasformatore inverte la sua polarità (allo scopo 
di mantenere in vita la corrente di magnetizzazione), 
e pertanto ai capi del diodo d’uscita DI verrà applicata 
una tensione inversa. A questo punto, l’energia accu¬ 
mulatasi nell’induttore Lo produrrà una tensione che 
farà entrare in conduzione il diodo-volano D2, e di con¬ 
seguenza nel carico avremo circolazione di corrente; 
(la corrente ii nel carico tende però a diminuire). 

Qual’è il compito del diodo D3? E’ quello di mante¬ 
nere una certa corrente di magnetizzazione durante il 
tempo in cui il transistore-interruttore risulta bloccato, 
immettendo in questa maniera una certa energia nella 
sorgente continua d’ingresso e consentendo quindi al 
nucleo del trasformatore di smagnetizzarsi. Anche in 
questo convertitore, come per il convertitore ad inter¬ 
dizione, può succedere che nei diodi DI, D2 scorra 
una corrente a forma triangolare. 

Osservando più da vicino le forme d'onda di fig. 11, 
notiamo i fronti ripidi assunti dalle correnti circolanti 
nei diodi DI e D2 all’inizio e al termine della loro 
entrata in conduzione. Questi fronti ripidi coincidono 
con i tempi di commutazione dei diodi medesimi; più 
precisamente quando la corrente passa da D2 a DI 
all’atto della "chiusura” del transistore - interruttore 
TR, e analogamente da DI a D2 quando il transistore- 
interruttore "viene aperto”. 



Fig. 11 - Forme d’onda che illustrano il funzionamento 
del convertitore a conduzione. Il caso vale per una corrente 
non interrotta nell’induttore L a . In questo caso, a differenza 
di fig. 4, sono stati indicate anche le forme d'onda delle 
correnti dei diodi durante gli intervalli di commutazione. 
Il prodotto volt x secondi in Lo per ogni ciclo di commuta¬ 
zione (indicato nel grafico V L con aree in tratteggio) dà 
sempre zero. La forma d'onda della tensione ai capi del¬ 
l'induttore (e cioè v L ) è tale in quanto non è stato tenuto 
conto dell'induttanza dispersa del circuito d'uscita. 
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Fig. 12 - Trasferimento (commutazione) della corrente dal 
dìodo-volano D2 al diodo raddrizzatore DI (entrata in 
conduzione del transistore-interruttore). Vce?* è la ten¬ 
sione collettore-emettitore durante il tempo in cui il tran¬ 
sistore-interruttore si trova in conduzione. 




50 ns/div 


(b) 


conduzione (forward) abbiamo circolazione di corrente 
nel carico sia durante il tempo in cui il transistore- 
interruttore conduce sia quando esso risulta bloccato. 
Ciò fa si che il rapporto tra il picco di corrente e la 
corrente continuativa d’uscita sia inferiore al corri¬ 
spondente rapporto riscontrato nel convertitore a in¬ 
terdizione (flyback). Quantitativamente, il valore del 
picco di corrente che ha luogo nel diodo raddrizzatore 
DI e nel diodo-volano D2 è dato, per il caso di circo¬ 
lazione non interrotta della corrente, dall'espressione: 

Ifm = 2 Io - Il min (4) 

Nel caso in cui Il «.in = 0 (corrente a forma di 
triangolo), la corrente di picco dei diodi non dovrebbe 
essere superiore a due volte la corrente d’uscita (2L). 

Il ricupero inverso nel diodo-volano 

Osservando il secondo e il terzo grafico di fig. 11, 
si vede che quando cessa di condurre il diodo-volano 
(D2), entrano contemporaneamente in conduzione il 
transistore-interruttore TR e il diodo-raddrizzatore DI: 
in altre parole possiamo dire che il passaggio (o com¬ 
mutazione) della corrente da D2 a DI (fig. 12) ha lugoo 
quando il transistore-interruttore "si chiude”. Nel caso 
di circolazione non interrotta di corrente nell’induttore 
Lo, (com’è appunto quello riportato in fig. 11), si vede 
che la corrente in D2 decresce in maniera molto rapida 
dando luogo ad una corrente di ricupero inverso di 
notevole entità, e di conseguenza producendo un forte 
picco di corrente sia nel transistore-interruttore TR 
che nel diodo raddrizzatore DI. Nel transistore, questo 
picco di corrente di collettore che ha luogo al momento 
della sua "chiusura” (e cioè quando la corrente passa 
da D2 a DI figure 11 e 12) è in genere più elevato della 
corrente di collettore alla fine del periodo di conduzio¬ 
ne del transistore. (Vedi grafico Li ni= in fig. 11). E’ 
evidente che questo picco di corrente di collettore che 
ha luogo all’atto dell’entrata in conduzione del transi¬ 
store-interruttore farà aumentare la dissipazione di 
commutazione del transistore; questa situazione viene 
ulteriormente aggravata dal fatto che anche la tensione 
collettore-emettitore (Vce) può assumere un valore più 
elevato all’atto della commutazione (V CE in fig. 12). 
Il picco di corrente di collettore rende inoltre più cri¬ 
tica l'entrata in funzione del circuito di protezione 
contro la sovracorrente di cui è munito l’alimentatore; 
tale circuito, ovviamente, non deve ” rispondere ” a 
questi picchi. 

Il problema, come si vede, è complesso e può essere 
risolto solo impiegando diodi aventi un ricupero molto 
veloce. Anche in questo caso la soluzione ottimale è 
l’impiego di diodi epitassiali a ricupero molto veloce. 
Lo dimostrano gli oscillogrammi riportati in fig. 13, 
nella quale, in alto (a) si può vedere il picco della 
corrente di ricupero inverso di un diodo epitassiale 
molto veloce, e in basso, (b) il corrispondente picco 
dato da un diodo convenzionale veloce. 

Conclusione: i diodi epitassiali a recupero molto 
veloce riducono il picco di corrente di collettore nel 
transistore - interruttore; riducono di conseguenza le 
perdite durante il tempo di commutazione e rendono 
più semplice il circuito di protezione del transistore 
medesimo. 


Fig. 13 - Ricupero inverso: (a) in un diodo epitassiale a 
ricupero molto veloce; (b)in un diodo convenzionale a 
ricupero veloce. 
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Fig. 14 - Trasferimento (commutazione) della corrente dal 
diodo raddrizzatore DI al diodo volano D2 (transistore- 
interruttore bloccato). Si noti che DI deve effettuare il 
ricupero tramite il diodo di smagnetizzazione D3 (vedi la 
forma d'onda nim). 


Soppressione dei transitori prodotti dai ricupero in¬ 
verso 

I circuiti per la soppressione di questi transitori 
sono indicati in fig. 15. Si tratta di reti RC da collegare 
in parallelo ai diodi d’uscita dell’alimentatore. I va¬ 
lori di R e C possono essere calcolati in base alla 
seguente formula: 

Vrrm max 

R $ - (5) 

In putta 

ommuL X X rr pjccc / V RRM mx>. 
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(a) (b) 


Fig. 15 - Circuito per la soppressione dei transitori; (a) 
circuiti soppressori separati; (b) circuito soppressore co¬ 
mune ai due diodi nel caso quest'ultimi vengano montati 
vicini. 


Il ricupero inverso nel diodo raddrizzatore 


Tensione inversa 


Quando il transistore-interruttore viene "aperto”, la 
corrente di collettore si riduce velocemente a zero e 
dovrà pertanto essere mantenuta dal diodo smagnetiz¬ 
zatore D3; questo si può vedere chiaramente osservan¬ 
do la forma d’onda della fig. 14. Contemporaneamente 
avviene (l’abbiamo già visto) che il diodo raddrizzatore 
DI cessi di condurre, e entri invece in conduzione il 
diodo volano D2, ed inoltre che nel diodo DI si abbia 
una corrente di ricupero inverso concomitante ad una 
corrente di ricupero diretto del diodo smagnetizzatore 
D3 (curva niD3 di fig. 14). 

Siccome la corrente di ricupero inverso di un diodo 
epitassiale molto veloce è, come più volte ricordato, 
di basso valore, il diodo smagnetizzatore D3 non potrà 
essere portato in una situazione vicina all'interdizione; 
ciò potrebbe infatti "amputare" la corrente di ricupero 
inverso, e di conseguenza prolungare più del previsto 
il tempo di ricupero inverso. Al contrario del caso 
precedente, (e cioè ricupero inverso del diodo volano), 
qui, il circuito di commutazione è formato soltanto dal¬ 
l’induttanza dispersa del secondario La. 


La tensione inversa presente ai capi di ciascun diodo 
d’uscita è data dalla differenza tra la tensione pre¬ 
sente agli estremi del secondario del trasformatore e 
la tensione diretta (V F ) che si forma ai capi del diodo 
che si trova in conduzione. Il massimo valore della 
tensione inversa Vr»», si ha quando il transistore- 
interruttore lavora con il fattore di utilizzazione al 
minimo (e cioè Smin). 

Nel caso il convertitore lavori con una corrente non 
interrotta nell’induttore Lo, trascurando il fenomeno 
della oscillazione smorzata (ringing), il valore della 
tensione inversa massima corrisponderà a: 


Vo 4- VperJlte 



nella quale 



( 6 ) 


Vperdite = diminuzione della tensione d’ingresso dovuta 
alle componenti resistive del circuito del con¬ 
vertitore; il significato degli altri simboli è 
già noto. 
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In figura 16 si può vedere l'andamento della ten¬ 
sione inversa massima in funzione della tensione di 
uscita (Vu). In didascalia sono state indicate le condi¬ 
zioni con le quali tale curva è stata tracciata. 

Nel caso il convertitore lavori con una corrente 
interrotta nell’induttore di uscita (Lo), l’equazione (6), 
che fissa il valore della massima tensione inversa 
(Vr m „), diventerebbe un po’ più complessa in quanto 
in questo caso il valore di Vr dipenderebbe dalla ten¬ 
sione d'uscita, dalla resistenza di carico, dalla frequen¬ 
za di lavoro del convertitore, dal minimo valore del 
fattore di utilizzazione, dall'induttanza di Lo ed infine 
dal rapporto spire del trasformatore. 



Fig. 15a - Esempio di alimentatore stabilizzato a commu¬ 
tazione. Tensione d’ingresso: 110... 264 Veff. Tensione di 
uscita: 5V ± 3%. Corrente d'uscita: 2... 10 A. Resistenza 
interna: 4 mCi. Particolarmente studiato per apparecchia¬ 
ture digitali. 


4. - CONVERTITORE IN CONTROFASE (PUSH-PULL) 
Principio di funzionamento 

Il convertitore in controfase (o push-pull) riportato 
in fig. 17 è formato praticamente da due convertitori 
in conduzione (o forward) che lavorano in controfase 
utilizzando un’unico trasformatore. La tensione pre¬ 
sente ai capi del secondario a presa centrale viene rad¬ 
drizzata da un circuito raddrizzatore a onda piena 
formato dai diodi DI e D2. 

L’induttore Lo e il carico ricevono energia durante il 
tempo in cui i due transistori-interruttori TRI e TR2 si 
trovano alternativamente in conduzione: durante que¬ 
sto tempo, come risulta dalle fórme d’onda di fig. 18, 
la corrente che attraversa l’induttore (i L ) tende ad au¬ 
mentare. Quando i transistori-interruttori TRI e TR2 
risultano bloccati, l'induttore L» continua ad immettere 
corrente nel carico tramite i diodi DI e D2 che, in 
questo caso, lavorano in parallelo; durante questa fase 
(fig. 18) la corrente i L è in decremento. 

Osservando più attentamente le forme d’onda delle 
correnti circolanti nei diodi (e cioè Li e ioz di fig. 18) 
si vede che durante il tempo in cui i transistori-interrut¬ 
tori non conducono la corrente in decremento io di 
ciascun diodo corrisponde a metà della corrente L 



Fig. 16 - Tensione inversa massima V R „„ ai capi dei diodi 
epitassiali molto veloci, (usati rispettivamente come rad- 
drizzatore e volano) in funzione della tensione diretta di 
uscita del convertitore (V„) nel caso di 6 ml „ = 0,265 e di 
corrente non interrotta nell’induttore. L’alimentatore in 
questione è universale, è cioè per 220 V /240V. Il grafico 
ha un margine di sicurezza del 20% che tiene conto del 
fenomeno della sovraoscillazione (ringing), delle perdite 
resistive del convertitore e di una eventuale incorretta 
regolazione della tensione d'uscita. Il grafico vale anche 
per i diodi d’uscita del convertitore in controfase (push- 
pull). 



Fig. 17 - Circuito di principio di un convertitore in con¬ 
trofase. I diodi d’uscita DI e D2 funzionano da raddrizza¬ 
tori di onda completa. 
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Ricupero inverso 



Fig. 18 - Forme d’onda per comprendere il funzionamento 
del convertitore in controfase. La forma d'onda di v 2 non 
tiene conto dell’induttanza dispersa del circuito d'uscita: 
le forme d’onda di i D , e Ìd 2 suppongono una trascurabile 
corrente di magnetizzazione 

circolante nell’induttore. Da quanto sopra è evidente 
che sia DI che D2 lavorano prima come raddrizzatori 
e poi come diodi-volano. 

Trascurando l’induttanza dispersa di cablaggio che 
viene a trovarsi in serie a DI e D2, si può dire che 
durante il tempo in cui DI e D2 conducono, il secondario 
del trasformatore viene a trovarsi in corto circuito. 

Corrente di picco nei diodi 

Trascurando la debole corrente di magnetizzazione 
del trasformatore che circola nei diodi quando entram¬ 
bi i transistori-interruttori si trovano bloccati, il rap¬ 
porto tra la corrente di picco del diodo e la corrente 
d’uscita ha lo stesso valore già calcolato per un solo 
convertitore (equazione 4). 


Gli intervalli di commutazione sono contraddistinti 
dai fronti ripidi delle forme d’onda delle correnti dei 
diodi i D i e ini di fig. 18. Da questa figura appare evidente 
che i casi di commutazione sono due: 

a) in un diodo (D2), la corrente di commutazione va da 
zero fino a metà valore della corrente dell’induttore 
(Ìl) e contemporaneamente nell’altro diodo (DI) 
scende dal valore massimo a metà valore della 
corrente i L . 

b) Successivamente nel diodo DI, la corrente di com¬ 
mutazione scende da metà valore a zero mentre nel¬ 
l’altro diodo (D2) va da metà valore fino a raggiun¬ 
gere il massimo della corrente dell'induttore fi. 

Nel caso b) il fenomeno del ricupero inverso fa sì 
che da corrente di commutazione dei diodi presenti 
dei picchi che invariabilmente compariranno anche 
nella corrente di collettore del transistore; questo fe¬ 
nomeno comunque è meno accentuato dell’analogo che 
compare nel convertitore a conduzione (forward). 

Anche in questo caso, l’impiego di diodi epitassiali 
a recupero molto veloce tenderà a minimizzare l’incon¬ 
veniente. 

Soppressione dei transitori del ricupero inverso 

Questi vengono soppressi alla stessa maniera de¬ 
scritta per il caso del convertitore a conduzione. 

Tensione inversa 

I convertitori in controfase (push-pull) e quelli a 
conduzione (forward) progettati per fornire tensioni 
d’uscita di uguale valore, avranno entrambi tensioni 
uguali sul secondario. I diodi d’uscita dovranno per¬ 
tanto sopportare tensioni inverse di uguale valore. 
Pertanto, anche nel caso di convertitori in controfase, 
sarà valida l'equazione (6) già data. 



4 


Fig. 18a - Esempio di alimentatore stabilizzato a commutazione per impieghi industriali. Tensione d’ingresso: 186... 264 
Veff. Tensione d'uscita: 5V ± 3%. Corrente d'uscita: 0... 10 A. Resistenza interna: 8 mCi. Esecuzione a cassetto per 
sistemi di regolazione, controllo e misure. 
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5, ■ GRAFICI CHE FACILITANO LA SCELTA DEI DIODI 
DA IMPIEGARE NEL CIRCUITO D’USCITA DEI 
CONVERTITORI DESCRITTI 

In questi grafici, i valori caratteristici delle tensioni 
e delle correnti dei diodi sono state "trasformati” in 
corrispondenti valori di potenza e di tensione d’uscita 
dei convertitori impiegati; ciò renderà molto veloce e 
sicura la scelta del diodo da impiegare nel converti¬ 
tore dell’alimentatore in progetto. 

I grafici delle figure 19, 20 e 21 si riferiscono ai tre 
tipi di convertitori descritti. Illustriamoli brevemente. 

1) Convertitore a interdizione (flyback) 

Negli alimentatori stabilizzati a commutazione 
(SMPS) progettati per fornire circa 5 A, di regola, 
viene impiegato come diodo raddrizzatore il tipo 
BYX 29. Di questo diodo esistono versioni per 
50 V, 100 V e 150 V; per la scelta di una versione 
piuttosto che un’altra si dovrà tener conto del fun¬ 
zionamento scelto per il convertitore; se cioè con 
corrente interrotta o non interrotta nell'induttore. 
Per esempio, se il ciclo di utilizzazione scelto è 8,™ 
= 0,3 e la tensione d'uscita è 20 V, il diodo da 
impiegare sarà il tipo BYW 29, versione da 100 V. 

2) Convertitore a conduzione (forward) 

Nelle figure 19, 20 e 21 è riportata una serie di 
grafici che faciliteranno la scelta dei diodi d'uscita 
nel caso l’alimentatore a commutazione lavori con 
un convertitore a conduzione, funzionante con una 
corrente non interrotta nell’induttore d’uscita (Lo). 


I valori di tensione richiesti sono stati derivati dal¬ 
la fig. 16. La massima corrente d’uscita che l’ali¬ 
mentatore può fornire (Io,™) dipenderà dalla cor¬ 
rente (di forma rettangolare) che il diodo può 
erogare (e cioè If (medi.,),™) ed inoltre dal fattore di 
utilizzazione del diodo (8d). Quantitativamente sarà: 

Io max — Ih (mi-dia) ma,/ 5u (2) 

A sua volta, la potenza d’uscita ammissibile sarà: 

Po max — VolF(m l dia)max/8D (8) 

In particolare, per i grafici riportati nelle figure 
19, 20 e 21 sarà opportuno fare le seguenti consi¬ 
derazioni. 

Fig. 19 - Grafici per la scelta del diodo raddrizza¬ 
tore DI (fig. 10). 

Questi grafici sono stati tracciati nella supposi¬ 
zione che il diodo lavori con un fattore di utilizza¬ 
zione massimo 5Di(max) = 0,5 (uguale cioè al massimo 
fattore di utilizzazione del transistore-interruttore) 
Fig. 20 - Grafici per la scelta del diodo volano Di 

COn 5 Dimax. — 0 fi 5 

Di regola, in un alimentatore a commutazione uni¬ 
versale (220/240 V), il minimo valore del fattore di 
utilizzazione con il massimo carico è circa 0,28, e 
corrispondentemente il valore massimo del diodo- 
volano diventerebbe 1 — 0,28 = 0,72. Tale fattore 
diventa addirittura 0,75 quando l'alimentatore vie¬ 
ne messo fuori funzione dal circuito di protezione 
contro le sovraccorrenti. Bisognerà quindi che il 
diodo volano che viene a lavorare in questa parti¬ 
colare condizione non venga in nessun modo dan¬ 
neggiato. 




Fig. 19 - Grafici per la scelta del diodo raddrizzatore DI 
nel convertitore di fig. 10. Si suppone che il massimo fat¬ 
tore di utilizzazione corrisponda a 0,5. Questi grafici val¬ 
gono anche per i diodi di uscita del convertitore in con¬ 
trofase. 


Fig. 20 - Grafici per la scelta del diodo-volano D2 nel con¬ 
vertitore di fig. 10. Si suppone un fattore di utilizzazione 
massimo del diodo uguale a 0,75. 
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Fig. 21 - Grafici per la scelta del diodo-volano D2 

Sd.V-ioJ = 1 

Nella condizione-limite della corrente d’uscita (fun¬ 
zionamento con corrente costante), il valore del 
fattore di utilizzazione del diodo-volano s’avvicina 
aH’unità. 

3) Convertitore in controfase (push-pull) 

Dalle forme d'onda di funzionamento del conver¬ 
titore push-pull (fig. 8), appare evidente che tra 
il fattore di utilizzazione del diodo (5d) e il fattore 
di utilizzazione del transistore (6) esiste la seguen¬ 
te relazione. 

8d = 1 — 5 (9) 

Questa espressione non tiene però conto dei brevi 
intervalli di commutazione durante i quali, come 
già visto, la corrente del diodo si riduce a zero. 
Come già accennato, il fattore di utilizzazione S» 
del diodo raggiunge il valore minimo (e cioè « 0,5) 
in corrispondenza del massimo fattore di utilizza¬ 
zione del transistore (e cioè 8™, ~ 0,5). Inoltre, 
siccome il fattore di utilizzazione del transistore 
tende a diminuire al diminuire del carico avremo 
che in queste condizioni il 8 D del diodo tenderà ad 
aumentare; ciò significa che, in questo caso, il dio¬ 
do lavorerà nelle migliori condizioni (e cioè con 
un più favorevole fattore di forma della corrente). 
Da ciò consegue che la condizione di massimo cari¬ 
co, in corrispondenza della quale 8 D ~ 0,5, è la mi¬ 
gliore condizione per la scelta del diodo. Inoltre, se i 
convertitori in conduzione (forward) e in controfase 
(push-pull) hanno una tensione d'uscita uguale, 
avranno uguale anche la massima tensione inversa 
dei loro diedi. Da ciò si conclude che anche in que¬ 
sto caso ci si potrà servire dei grafici di fig. 19. 



Fig. 21 - Grafici per la scelta del diodo-volano D2 nel con¬ 
vertitore di fig. 10. Si suppone che il massimo fattore di 
utilizzazione del diodo sia uguale ad 1 (condizione limite 
della corrente d'uscita). 
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REGOLE PRATICHE PER IL PROGETTO 
DEL CHOKE, DEL TRASFORMATORE 
D’USCITA E DEI RADIATORI DI CALORE 




Switch ed mode power supply 
power inductor and transformer design 

Author: F.C. Geerlings 

Pari 1 : Core size, air gap and number of turns 


AbytAact: 

A quick design method is given to determine thè core size» airgap and 
number of turns for ferrite power inductors and transformers in SMPS. 
Details are given for thè three basic converter types and a derived 
version. 

1. INTRODUCIION 

Present day SMPS operate in thè range of 15-50kHz. In that range ferrite 
cores are preferable to metal!ic-tape cores because of core losses at 
these ultrasonic frequencies. The power-hand!ing capability of an induc¬ 
tor and transformer is mainly limited by saturation and/or windings. 

A quick method of calculating thè inductor and/or transformer data is 
presented, given thè boundary conditions of thè circuitry in which these 
wound components must operate. To keep this paper condensed, thè theory 
behind and derivation of thè formulae is omitted. 

2. THE FORUARD CONVERTER 

2.1. Non-Isolated 

2.1.1. PEjnciple_cf_OBeration 

The basic configuration of a SMPS operating in thè forward mode is shown 



fig. 2.1. 


The basic equation which describes its operation is 

U 0 = a.u, 2-1 

in which 5 is thè duty cycìe factor. The voltage across thè inductance L 
under steady state conditions is shown in figure 2.2. 


The design steps are: 

a. I 


Determine I 
a 


t ~'‘o,max ' ‘o.min 
ratio between overcurrent trip-on and rated current leve! in 


2.3 


protection Circuit. 

Calcuìate L.L . 

t min 

for L . see formula 2.2. 
min « 

Enter thè line 1:1,. into thè core selection chart, see figure 2.3, 
t min * 

and find thè fntersection with thè curve (PL) of a core. That gives 
you thè recommended core. 


2 

d. Enter LL . into thè chart for thè selected core type. See figure 2.4. 

t min J 

e. Plot for your available spacers, thè minimum and maximum width s, i.e. 
shim-size plus cement. 

2 

f. Read for s . thè values (I Il v and A. , to calcolate 

min ' 'max LI 

N .ax ■ \j^ L) max /(I?.A L1 ) 2-4 

g. Read for s max thè value to calcuìate 

N min 4 2 - 5 

h. Take integer N 

N m in < N <JU 

If thère is no such integer, you must take thè next size of shim or 
decrease thè tolerances on thè spacer width. 

i. Select a sui tabi e conductor size, which gives you an acceptable 
dc-voltage drop and/or temperature rise of thè choke. 

See al so part 2 of this article appendix 3. 
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fig. 2.2 


2.1.2. Minimum_Choke_Inductance 

To ensure a continuous mode of operation - otherwise regulation with 
output current changes becones relatively poor - thè output current I Q 
must always be larger than half thè ac choke current. This is obtained by 
making thè inductance (L) large enough. Thè value of L must satisfy thè 
condìtion 


wi th 

f . 
min 


> 


(i - 


i ,mln 


2f . I 
min o.min 


minimum converter operating frequency 
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2.1.3. Choke Design 

The filter inductance L, al so ca11 ed power inductor, carries a DC-load 
current. This reouires thè use of an airgap in thè magnetic path. 


fig. 2.3. 
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fig. 2.4. 


2.2. Isolated with Transformer 
2.2.1. Principi e_of_0geration 

The basic configuration of an isolated Forward Converter is shown in 
figure 2.5. 



fig. 2.5. 

The basic equation which describes thè operation of thè transformer 
isolated forward converter is thè same as for thè non-isolated version. 
The transformer w 1 1h its prinary to secondary turns ratio r, adds an 
extra degree of freedom to obtain thè desired output voltage. 

This output voltage becomes 

U Q = 5 U./r 2.6 

2.2.2. Duty_cycle 

The maximum a 11 ov/ab 1 e duty cycle 5 at which thè flux staircasing 
will not cause thè core to saturate, depends on thè turns ratio between 
primary r and demagnetizing winding m. See fig. 2.5. 


5 i - -x- 2 

max \ m+r 

The maximum voltage across thè power switching devices then becomes 


V = Il 

CE,peak i.max 


In contrast to thè theoretical case there are wiring and transformer 
stray inductances in thè output Circuit. Therefore a finite time is 
needed for commutation of current between thè output diodes. This means 
•that thè period during which energy is supplied to thè load will be 
shorter and with it thè output voltage will become lower than In thè 
theoretical Circuit. 

The effective duty cycle depends on thè frequency, thè turns ratio r 
of primary to secondary, thè rated load current and thè inductance of thè 
leads to thè output diodes. 


As guidance, thè available duty cycle time must De decreased to 
approximately 

5 e .T = 8 T - r.I 0 (1...1,2).IO" 9 2.9 

An iterative procedure is required to find r and <$ e if r.I o -!0" 9 is not 
negl ibi e with respect to thè time <5T (see also section 2.2.4). 

2.2.3. fre]_iminary_Core Size 

Knowing thè transformer throughput power, you obtain thè preliminary core 
size from figure 2.6 which gives thè throughput power versus operating 
frequency for various cores. 


2.2.4. Number_of_turns 

The prel ir.iinary turns ratio r you calculate using 


^e,ma x'^i,min 

U + V r + V n 
o,rnax F R 


Vp output diode forward voltage 

V R dc-voltage drop on output choke and condùctors 


2.10 
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The minimum number of turns on thè secondary you calculate using 




2 ,min 


r ' f mih' A c' B max 


2.11 


f operating frequency 

A c minimum core cross-sectional area 

B maximum pernii ss ibi e core peak flux density 
max r 


- for a feedback control method : ^max‘ U i,max 

- for a feedforward control method: 1,1. n -U. ^ max 

{see note at thè end of'this section) 


The number of turns on thè primary is 

n, * r.n 2 

while on thè demagnetizing winding it is 

"3 ■ n rV< V CE' U i> 

Hereby thè collector voltage on thè switching transistor is limited to 

V CE = U f (V n 3 ,/n 3 2 - 14 

Using a transistor with a V r[rr ., c800V, at a maximum input voltage 

Ltjr: 

of 375V (rectified 2401/ . „ v/i th 10" overvoltaqe) it is usuai ly 

maìns J 

adequate to 7 imit V CE to 2 x 375 = 750V, so then 


2.12 


2.13 


Note; The function of thè output control Circuit is to stabilize thè 
de output voltage against variations in de input voltage and load by 
adjusting thè duty factor of thè switching transistor. However, thè 
effect of step load changes cannot be corrected immediately, because some 
time is needed for thè current through thè choke to assume thè new value 
of load current. 

So a momentary change in output voltage is inevitabìe. The time reejuired 
for resumption of thè desired level of output voltage after thè sudden 
load change, greatly depends on thè properties of thè control System. 

Two basic control -methods must be distingui shed. 

A. feedback 

A step rise in load current causes thè transistor duty factor to 
increase instantly to thè maximum value 5 „ regardìess of thè level 

of input voitage U.. 

B. Feedforward 

A step rise in load current causes thè transistor duty factor to 
increase instantly to a value X" higher than thè steady-state value 
occurring at Constant load. 


S 



fig. 2.7. 


2.2.6. Ih§ - 9 rimary_inductance_and_de 2 saturation 
The primary inductance you calculate with 
2 

L i “/W'YV’e 

Ma 47r - 10 ' 7 

relative effective permeability 
number of turns of thè primary 
A g effective cross-sectional area of thè core 
effective magnetic path length 

The magnetizing current in this windinn is 

1=5 U. . /(L..f1 
m max i,min v 1 ‘ 

The peak primary current is 

r M = 'm * (’o + I o,min> /r 


2.15 


2.16 

2.17 


-A/W- 

-WV— 

Li 



The product (^U.j) max occurring in response to a step load will be higher 
in thè case of control method (A). This results in a shorter response 
time, because thè choke current is made to build up rapidly. But thè 
output transformer must be so designed that it does not saturate even at 
thè highest input voltage fnax , for which (. U-) ma „becomes enual to 
^max' U 1 max' *" or contro1 method (B) thè quantity (^ U j) max will be equa! 

to (l+x/ioo) 

Oifficulties may be encountered in starting up thè converter at full load 
with thè input voltane dose to minimum value. With thè duty factor dose 
to maximum value, all thè output current will flow into thè load and 
little or no current will be available to charge thè output capacitor. 
Reliable start-up will occur, if you provide a sufficient margin in duty 
factor of, say, X* 102, that is establishing a 10* lower steady-state 
value for thè duty factor. Control method (A) probably requires a 
larger transformer core than method (B). 


2.2.5. Choke_Inductance 

To determine thè minimum required choke inductance and to design thè 
choke, see under sections 2.1.2 and 2.1.3 of thè non-isolated forv/ard 
converter. 


fig. 2.8. 


This inductance Lj together with thè slow rise capacitor C, see figure 
2.8 fo/ms a resonance Circuit with naturai frequency 

f r = 1/(2* y^c) 

where thè estimated value of C is 
C — T M- t f/( 2 • 

tf turn-off fall time 

^CESM col 1ector-emitter maximum value Vg^ = 0 

A resonance frequency f lower than thè operating frequency f of thè 
converter itself is not recommended. If f^ eciuals f, thè denagnetisation 
current has just enough time to reach zero before thè transistor switches 
At a lower f r , thè core might fail to de-saturate and flux staircasing 
occurs with disastrous results. A higher f offers sufficient safetv 
margin under all condìtions, a ratio f p /f about 1,2 beinq 
optima 1. An electronic solution can al so be found in some control IC's 
which bave facilities for shortening thè duty cycle when core saturation 
might occur. 


2.18 

2.19 
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You decrease thè value and spread of Lj by introducing an airgap. 
Your penalty is a higher magnetuing current. The required spacer 
thickness s (thè total airgap is 2s) to get a Tower fJ e and thereby 
you can calculate to a dose approximation by 


S 3 


’e , 

T <■ 


JL.-Lj 


2 . 20 . 


= relative amplitude permeability 

If it is not possible to decrease enough to nake f r > f Q , then you 
must consider to add a monitor-wiriding on thè transformer gìving a 
signal that prevents premature transistor switching-on. 




T 


2.2.7. Transfornier_Currents_and_Core_Loss 

The ripple current in thè output choke, in generai, *is only a few percent 
of thè dc-load current. For this reason, to calculate thè copper loss, 
thè transformer current can be regarded as being a square wave. 


The maximum effective current value can be approximated by 

primary : 1^ = ^ 
secondary: . l 0 \fs^. 


fio. 2.10. 


2.3.3. Jransfgrrner_ca]culatigns 

The transformer is calculated similarly to that 

version, except for thè turns ratio, which is a 


of thè single forward 
factor two larger. 


The preliminary turns ratio of a Doublé Forward you compute by 

^e,max . ^i,min 
U„ ~ + V r 


2 . 


''o.max F R 
See further under sections 2.2.3, 2.2.4, 2.2.6, 2.2.7. 


2.26 


The core hysteresis loss P c is approximated by 
Su. 2 ’ 5 

P, «k.f.V < - ) 2.23 

c 3 (Su.) 

v i'max 

With k = 3.6 .... 4.1 for FXC 3C8 
f = frequency (Hz) 

V a = apparent core-volume (if A cp / A b ) 

A cp = cross “ sectional centre pole area 
= back and leg cross-sectional area 


Wj ti: Proceed now with part 2 of this artici e which deals with winding 
design. 


3. 

THE FLYBACK CONVERTER 

3.1. 

Non-Isolated 

3.1.1. 

Principle of Operation 

3.1.1.1. 

Inverting Converter 


The basic configuration of an Inverting Flyback converter is shown in 
figure 3.1. D 


„ TS 

u i *^y« r 


-W- 




ì 



2.3. Doublé Forward 
2.3.1. Pnincigl - e_qf_Ogeratign 

The eauivalent Circuit of a Doublé Forward converter is shown 
in figure 2.9. TS1 

—rv 

1 TS 2 



fig. 2 . 0 . 




The Circuit consists of two forward converters in parai lei with thè 
flywheel diode D and output fi!ter LC in common. Transistor TS1 and TS2 
are turned on in alternate half-cycles, so that thè nipple freguency of 
thè choke current is do ubi ed. As thè energy is pumped twice per converter 
period, thè output voltage is 

U Q = 25. u i 2.24 

The voltage across L and thè current under steady-state condition are 
shown in figure 2.10. 


2.3.2. Choke_Inductance 

The minimum choke inductance is calculated analoglously to that of thè 
single forward. Considering that there is one charge and one discharge 
per half converter period, t*his results in 


■> 


4T. 


o,min 


(1-2 5 .ttÌiHIE) 
v max U- ’ 


2.25 


The choke is further designed as mentioned under section 2.1.3. 


fig. 3.1. 

The basic equation which describes thè operation of an Inverting Flyback 
Converter is 

u 0 = U..S/U-5) 3.1 

in which 5 is thè duty cycle facto'r. 

The voltage across thè inductance L and its cuhrent under steady state 
conditions are shown in figure 3.2. 


H U i 



i 




Uo ■ 

--1 0 

i 

<5T (l-ò)T 

T 


fig. 3.2. 


3.1.1.2. Boost Converter 

The basic configuration of a Boost Converter flyback is shown in fig. 3.3. 
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The basic equation describing thè operation of a Boost Converter is 

U 0 - U^/tl-5 ) 4.2 

where 8 is thè duty cycle factor. The voi tage and current for L under 
steady state condìtions are shown in figure 3.4. 


This yields 


1 





c 

o 

1 

c 



fig. 3.4. 

3.1.2. Power^inductor 

The minimum inductance you need to ensure a continuous mode of operation 

at minimum load . is: 

o.min 2 

L^> 1 » max ^ 3 3 

2 f P 
■ min' o.min 

where f is thè converter operating freouency. The maximum peak current 
through that inductor is p K 


L,max & 


^max ' U i ,min 


max’ u i,min 


To design thè inductor, see section 2.1.3. _b to h, for windiag- design 
see part 2 of this article. appendix-3. 

3.2. Iso 1 ated with Transformer 
3.2.1. Principie_of_Ogeration 

for low output currents, a useful variant of thè inverting Hyback is 
obtained by thè use of secondary windings on thè choke to fc>rm a 
transformer. 



fig. 3.5. 

3.2.2. Iyrns_ratio 

from thè switch point of view, thè turns ratio r between primary and 
secondary must satisfy 

^ V CESM ' .max + U r' , c 


yie 1 ding 
and 


8 ■ = 1/(l+U. /(r.U .)) 3.9 

mi n v i ,max ' o, t n 

Note: if 8 . > 0,3 take - 0,3. 

min min 

5 = 1/(1+(1- 5 . )U. . /( 5 . U, )1 3.IO 

u max v min' i,min /v min, 

C: Voitage limitine winding 

If you apply a voi tage limiting winding with turns ratio between 
primary and limiting winding of r/m, to 1 imit thè on your switching 
device at thè primary to ^5.U- max , then you must take accordingly thè 
maximum duty cycle factor such that 

s <i -4- 3 - u 

max \ a 

yleldln9 s =1/{H(1-S )U. /( 8 U. • }) 3.12 

ò min A/ ' A 11 max ; i,max M maxi,min" 

and 

r = 5 . .U. /fi- S ,„)U . 3.13 

min 1 .max ' min' o.t 

m = r/(/5-1) 3.14 

3.2.3. Power_Inductgr 

To ensure a continuous mode of operation you calculate thè choke on thè 
primary side for minimum 1oad,yielding 

L > ^ ^min'^i ,max^ 3.15 

2 f . . P 
min o.min 

where f is thè converter operating frequency. The maximum peak current 
through this primary choke is 

P 8 .U. 

T o.max u max i.min , 1C 

= K- T. - + - 3 ‘ 1& 

^max’ u i,min 2'.f.L. 


Proceed as mentioned under section 2.1.3 with thè steps b to and 
including h. This yields core size , spacer thickness and primary turns 
rij. The number of turns on thè secondary is 

n 2 * V 3.17 

Hate.: For thè winding design see part 2 of chi s article which deals 
with winding design of SMPS transformers. 

3.2.4. Eff§ctiye_Current_and_Core_Loss 

The maximum value of thè rms current through thè winding, you calculate 
by mea'ns of - - 

. . . . ^o.max v ^max , /, . I .^o.min. 

pnr.iary : I , ■ — ! - - - \/ 1 * , (p-'-) 3.18 

e>1 s " V 3 H omx 


^max'^i.min 


Vc£sm = maximum permissible at Vg E = 0. 

U. = maximum input voitage 

ì ,max r 

U p = maximum overshoot voitage due to ringing 

U . = maximum output voitage including all voitage drops 

o » v 

At hiah inout voitaaes.e.a. thè rectified mains, a good compromise 
between inductor size, switching transistor peak current and switching 
diode peak current, can usuaily be obtained as follows. 

A: At a moderate voitage input range, say: 

U, _ 


secondary: 2 “ 


take 

yie 1 ding 


1 ,max s* 0 
«min ■ °’ 3 . 

«max ■ U j>max )) 

3 U i,max 


8 .U. . 

max i.min 


1 ♦ \ tp^) 

o.max 


The core hysteresis loss ? c in a flyback converter, in generai is smal 1 
conpared to thè winding loss. This is because thè ratio ac to de current 
in thè choke mostly is small. You can calculate this loss with 

v 2.5 

P c - 5,6.k.f.V a (y+y) 3.20 

V = 1/ ( f, 0.max( 1 -S rnin ) 2 /(P 0>min (l-S max ))-2S max + l) 3.21 

k - 3,6 ... 4,1 for FXC 3C8 

f * frequency 

Y a = apparent core-volume (if A cp t A b ) 

A_» cross-sectional centre poi e area 

^ P 

= back and leg cross-sectional area 


At a large voi tage input range 


U. 

i .max o 
ti- s c 


U. .U. . 

i ,max i.mm 


4. THE PUSH-PULL CONVERTER 
4.1. Principle of Operation 

The basic configuration of a Push-Pull converter is shown in figure 4.1. 
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fig. 4.1, 


The energy is pumped twice per converter period. So thè basic eauation 
which describes thè operation of a Push-Pull converter is 

U Q = 2 b .U-/r 4.1 

where ò is thè duty cycle factor. 

The voitage across thè inductance L and its current under steady state 
conditions are shown in figure 4.2, 



fio. 4.2. 


4.2, Transformer and Choke Design 
4,2.1, Transformer P^elÌ 0 Ìoary^Core_Size 

The prelininary core size you can obtain from figure 4.3, where for 
various cores thè thioughput power is given as a function of thè 
frequency, with thè winding type as parameter. See alsothe note under 
section 4.2.3. 



4.2.2. Outy_cyde 

Havìng two equal conduction times per period, thè maximum allowable duty 
cycle mark-space ratio is 0,5. In contrast to thè theoretical case, 
wiring and transformer stray Inductances occur in thè output Circuit, 
resulting in a finite commutation time for thè current between thè output 
diodes. As a result, thè period during which energy is supplied isshorter 


The ef fective duty cycle g deDends on thè frequency, turns ratio r of 
e 

primary to secondary, load current and thè inductance of thè leads to thè 
output rectifying diodes. As guidance, thè available duty cycle time must 
be decreased by approximately 

5 e -T = ST - r.I 0 (1 ... 1,2).IO " 9 4.2 

_Q 

An iterative procedure is required to find r and S e if r. I Q . 10 is not 
negl ibi e to <5 T. 


4,2.3. yyQ}ber_of_Iyrns_on_the_Transfoniier 
The preliminary turns ratio r is 

^e,max' U i,min 
r ' 2 - u o * V F + V R 
Vp output diode forward voitage 
Vp de voitage drop on output choke and conductors 


4.3 
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4.7 


The minimum number of turns on thè secondary you find with 

n , -- 

2 ,min 


where 


41, = 2.(1 


o,min 


IJ 


I = r.ò .1). . .1 /( 2 .nf M .u .A .fi 

m max i,mm e 7 ' 1 ' o “e e ' 


operating frequency 

minimum core cross-sectionaì area 

(0,5 ... 0,85}B (see note below) 
max ^ 

1 1 5 . _ or _. See note in section Z.Z.4. 


(^ U i^max ^min , ''i,max " max'~i,max 

For thè primary, thè number of turns is 

°1 = r - n 2 


4.5 


Note.: Choose thè value of B m in accordance with thè protection Circuit 
you are going to apply. It is obvious that asy&wetrical magnetisation 
occurs if thè primary halves are not identica!, which will happen if 
they can not be bifilar wounu due to thè potential difference between 
these windirigs. or if thè conduction times of thè two power transistors 
are not equa! due to Storage effects, or if thè transistors are just 
not matched. 


This Storage effect a!so introduces a delay between switching-off thè 

drive and thè actual switching-off of thè transistor. During this 

delay flux peaking occurs which thè core should be able to handle. 

Dependent on thè control and protection measures I suggest taking 

B = 0.85B 0 for thè fully protected and B =0,58, for thè unbalance 

m max J m max 

push-pul 1 . 

4.2.4. Power-Choke_Inductance 

Per haif converter period there is one charge and one discharge. 

The minimum choke inductance which ensures a continuous current through 
thè choke and thereby a continuous mode of operation is 


o> 


A (i 

4I l 


U 4 

0 i i,max 

2 < max-UT~; 


4.6 


/ie 

A e 


effective magnetic path length of thè transformer core 
transformer primary number of turns 

4 Trio -7 

relative effective permeability 

effective'cross-sectional area of thè transformer core 


The peak current through thè power choke is 

>t - 'o,-* + X 

The choke is designed further as mentioned under section 2.1.3. 


4.9 


4.2.5. Transformer_currents_aod_Core boss 

In a push-pull transformer only one ha 1 f of thè doublé winding conducts 
at a time, The peak current 1^ through every half of thè doublé winding 




4.10 


The effective current in eacii half of thè doublé winding is approximated 


by 


primary 


secondary: I 


e,l r u max- 
e,2 3 \j ^ max. 


The core hysteresis loss P c is approximated by 


2,5 


P c = 5,7.k.f.V a /a 

= 3,6 ... 4,1 for FXC 3C8 
= frequency 

apparent core volume (if A C p / A^) 


4.11 

4.12 

4.13 


A ■ < Su iW àu i 


A = cross-sectional centre pole area 
cp 

Ap = back and leg cross-sectional area 


Part 2: Minimum loss transformer winding design 


ABSTRACT 

A quick, generally applicable, design method is presented to obtain 
windings with minimum loss in a power transformer operating at ultrasonic 
frequencies. 

1. INTRODUCTIQN 

The power capaci ty of a transformer'is, among other things, limi ted by its 
power dissipation. Skin and proximity effects can make thè effective 
resistance of thè winding muchi higher at ultrasonic than at low frequen¬ 
cies. Winding design is thè art of obtaining thè lowest possible winding 
loss, naximizing transformed power Or minimizing temperature rise. 

This at given boundary condìtìons such as operating frequency, number of 
turns in each winding, available winding window and available conductor 
sizes. A set of design charts is presented to determine optimum wire 
size, number of layers and resistance. 

As most of us are not fami 11 ar with this subject, some background 
theory is given before thè use of design charts is explained. 

2. SOME BACKGROUND THEORY 

A conductor in a transformer winding carrying AC is subject to two 
al ternating fields. Current flowing in thè conductor itself gives 
rise to thè concentric field that causes thè familiar skin effect. 
Conduction only takes place dose to thè surface in a skin of thicknessZi. 





in effect 


O 

u 


Fig. 1 Net current a-nd eddy current add near thè surface and 
are opposite near thè centre. 

For copper at 100°C, thè- penetration denth A is 
A * 2,4/ y/f~ mm 
f = operating frequency in kHz. 


The additional field developed by adjacent turns causes thè proximity 
effect. see fig. 2 . 

uno 




Fig. 2. ftet current and eddy current add on one edge and oppose 
each other on thè other edge. 

In fig. 3, thè di s tr i bu ti on of MMF across thè winding window in a, trans- 


- 

NI 



. N2 

. 



Fig. 3. simple configuration 

In fig. 4, thè distribution of MMF is shown for interiocked vn'ndings 
where one winding is split into two equal portions, with thè other 
winding sandwiched between them. 


( 




Fig. 4. interlocked or spiit/sandwiched configuration. 







You will notice that thè MMF peak level is halved. 

In thè middle of thè sandwiched winding thè MMF is zero, $o this 
sandwiched winding may also be considered to be in two equal portions. 
From thè symmetry it is obvious that to determine thè AC to DC resistan- 

ce ratio F D , it is sufficient to cònsider only one portion of each 

R 

winding. 

F R = r ac /r dc 

The proximity effect is most pronounced where thè MMF is greatest, 
i.e. in thè layer adjacent to thè interface 1 between primary and secondary. 


3rd 


2nd 


lst layer 


O 

© 


o 

o 

o 


o 

o 

o 


prox. effect skin effect combination 

Fig. 5. Redistribùtion of current in thè conductor is such that thè 
current dènsity is highést where thè MMF is greatest. 


To ease mathematica! treatment, I normalize thè dimensions to thè skin 
penetration depth A . This first, removes thè influence of thè frequency 
and second, thè quantities become dimensionless. To distinguish thè 
originai from thè normalized quantity, thè last one is identi fied with 
a prime. 

The conductor having a diameter d is replaced by one of d' = d/A.- 
The breadth (=b w ) to turns (=N) ratio T by T 1 = b w /AN = b' w /N. 

Denoting thè number of layers in thè winding (-portion) p, I introduce 
an operator cp and a geometry factor Fg eQ such that 

9 - d ' F geo w1th F geo =V(*> 3 • 

In figure 6 a plot is given of F^ = versus P as parameter. 

In thè next figure a plot is given of = F R . r dc vs (p . 

This is realized by adding thè line of = 1 ( =r ^ c ) to thè curves 

given in fig. 6. The result is figure 7. 


Instead of plotting against (p , thè r ac can also be plotted versus T, 
a quantity much easier to obtain when being in thè design stage. 

Plots of r' ac versus T‘ are given in figure 8. 

[he dotted curves in figure 8(a) show thè lowest r ac that can be obtained 
with close-packed windings. The full lines show that some improvement can 
he obtained by using spaced windings. Some space between thè turns in thè 
layer is allowed when thè optirria1 wire size does not equal thè winding 
pitch to fili b . 

3. DESIGN CHART . 

It is now possible to produce a charts giving thè AC-resistance per meter 
wire r flC , thè v/ire diameter d, and thè number of layers per 
winding portion as a function of thè breadth-to-turns ratio T. 

For convenience thè charts are based on standard.wire sizes, v/hile 
r ac ^ 1ven directly in fi/m. 

VAPORI ANT NOTES 

- The design method appZtes to u xinding ponticns, i.e. haZ& utindòig* 
i£ thè spZZtf sandwiched iciJiding confaguAaticn is used fa.x fanieaxd 
and push-puZZ SMPS turni fa we i* . Vo not cvexZock-thi* cut thè Stait 
o$ a design [thè va.tue o& N) and at thè end o{, a design [winding 
heZght and Zosses). I« thè ’txans faxmen' fan. thè fayback-tijpe c'£ 

S!\PS, thè pnima.xtj and seccndaxtj do not conduùt simuZ.tancou.*Zij but 
aZteinateZij. The .MMF distiibution is cu* fan. tiie simple ccn&iguxation. 
So thè &uZZ winding must be conòide ned even i& thè.* e cxinding* ane 
intenZocked to decxea.be t/ie Zeahage inductance. 

- In thè design chtx.it*, thè minimum winding pttch iò assumed to be 
equaZ to thè maximum ovenalZ wixe diconetti. The winding heigkt assume* 
pe.xfact contact between Zaijens and intenZeaving. 

Some additionaZ aZZowance mui-t be made, depending on ope.ia.ton. skiZZb, 
winding equtpment and attizzi facto-iò. 

You must thdefaie consuZt ijoua tiansfaimen manufactunen befane fana- 
Ztzing tjcu .1 tnan* fanmesi design. 

- The ideai wtxe diamten. must not be exceeded, even thè avdiZable 
space is not &uZZy used. 
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5. DESIGN EXAMPLE 

Trans forme r winding f or a forward 
opera ti ori froni thè 220 V rns m ains 

Boundary_condi ti_ons 

Operating frequency 
Wimiing configuratfon 
Primary turns 
Turns ratio 
Demagnetizing winding 
Temperature rise 
Thermaì resistance 
Secondary offective current 
Core loss 
Winding window 

height 

Average turn length 
Creepage distante 
Safety margin on winding height 
Screens 

Wire sizes avai labi e 
Interleaving for d £ 0,71 tran 
d > 0,71 mm 

Available foil conductor 
Interleaving for h < 75 yjm 
h > 75 yjm 


converter SMPS with feed-forv/ard 
and an output of 5V and 12A. 

50 kHz 

interiocked 

nj > 113,4 

r < 14,85 

in one layer 

At < 40 U C 

R h = 26,5 °C/W 

I , = 8,06 A 
e 

P c = 0,276 W 
b = 21,4 m 
H w = 4,8 no 
l av - 53 ™ 

c = 8mm 
10 % 

two, thickness (each) H $ * 0,34 mm 
including insulation. 

1 EC grade 2 series R20 
i = 60 yjm 
i - 100 

h= 20-50-73 100-150 

i = 40 yjm 
i= 100 yjm 


Correcting T 

T = (13,4 - 0,516)57 = 0,226 mm. 

From thè 50 kHz chart 

d Q = 0,516 mm, d = 0,45 mm, p=3> r ac ^ ^ = 0,230 n/m 
H 1 id = P(d 0 + 1) = 3(0,516 + 0,06) =’ 1,728 mm. 

Ideal (wire) secondary: 

Provisionaily estimating d Q = 1: T = (b w - d Q ) /Ng = (13,4 -l)/4*3,10mm 

From thè 50 kHz chart 

T = 3,10 - d = 1,506, p = 0,5 
o 

Correcting T 

T = (13,4 - 1,506)/4 = 2,974 mm. 

From thè 50 kHz chart 
d Q = 1,351 mm, p = 0,5 

This differs from thè first chart reading. Iterating further, 

T = (13,4 - 1,351)/4 = 3,012 mm. 

The 50 kHz chart gives two possible values of d Q 

d Q = 1,351 mm and d Q = 1,506 mm. To avoid space problems, 

take d„ ~ . . = 1,351 mm, d 0 .. = 1,25 mm 
0,2 , ia 2 , id 

r ac,?, id = °’ c24 

Thus 

H 2 id = p ( d 0 * ^ = °* 5 C 1 >351 + 0,1) = 0,726 mm. 


The total height 1,728 + 0,726 = 2,454 mm exceeds 

= L,738, so an accommodation procedure must be followed. 


Derived °yndary_Conditions 

Number of turns: (per winding section'.) 


1 .min 


113,4/2 = 56,7 


= 14,85 


thus N. 


. . = 56,7/14,85 = 3,8 take No = 4 

2 mi n c 

4 x 14 ,85 = 59,4 take N^ = 57 

57/4 = 14,25 


1 max 


Current: 

I 2 = 8.05A *I l6 = 8,05/14,25 = 0.565A 


Breadth : 


b - 21,4 and c = 8 

b * 21,4 - 8 = 13,4 mm 

w 

Dernagnetizing winding: 


n 3 = 2^ = 2 x 

d„ = b /(n. 
o.nax w J 


57 = 114 

t 1) = 0,116 mm. 


An accommodation table is set up as follows 
Primary versions: designed with thè 50 kHz chart, results lis- 
ted in table. 

Secondary versions: thè wire version (Hj - d =0,726) can be paired 
with thè 2-layer (H-, max = 0,83). In thè table I now try 
secondaries of foil conductor. 


56,7.< Nj.< 59,4 


l 2>e = 8.05A 


Ideal' foil secondary 

h id = 3,1/y/fN = 3,1/^507 = 0,224 mm 


Taking b w = l3mm, a non-ideal foil of thickness h < h. d has a resis- 
tance of 

r ac = ( l4 4 ) ir h l fi / m 


1 

45.13,h 


. = 0.565A 

1 

Note that: H 0 = 

Zmax a 

- H 1 


(^ +1 ")max = 

^2,raax^^2 

b = 13,4 mm 
w 

'’av-f- 

■?zr(H a -Hj-H 2 ) = 53- 


P ! ’ ^1,e 

• n l ‘ ^av ‘. r ac,l 


P 2 * i.e 

• n 2 • ’av • r ac,2 


At = Z6,5(2(P 1 + P 2 ) + P c ) 


from wire table 

d = 0,105rnm, d = 0,03 mm, 90 turns/cm 
o 

n = 90 x 1,34 > 114 
max 

n > n-, so ampie space available. 
max 3 

height = d^ + i = 0,105 + 0,06 = 0,165 mm. 

Available height: 

The available height 2.H a for thè primary and secondary portion is: 

2H = H (1 - 0,1) - H. - 2H. = 4,8 x 0,9 - (0,165 + 0,68) 
a w 4 5 

2H a = 3,475 mm. 

Height available for one primary and one secondary portion 
H a * 3,475/2 = 1,738*imi. 

Maximum allowable winding loss for two winding portions (haìf thè 
windings) 


Acconodation table (dinension mm, resistance n/n, powers U) 


P 

N 

d 

d 

T 


1 

o,l 

1 


HjC’ 1 

^2,max 
(h + i)max 

h 

h + i 


av 

pac,2 

h 

At 


3 

2 


1 

57 (3x19) 

57 (29+28) 

57 

0,516 

0,414 


0,222 

0,450 

0,355 


0,180 

0,226 

0,224 


0,231 

0,230 

0,260 


0,875 

1,728 

0,948 


0,282 

0,050 

0,830 


1,496 ' 

0,012 

0,208 


0,374 

•C . 0.150 


0,100 

0,200 

1 2°> 210 

+ 

0,160 

0,300 

_ , <9 0,840 

xz 

0,640 

1,200 

O o - 53,1 

c 

o 

51,8 

51,1 

4-> P O ’ 

„ U > 0,0122 


0,0171 

0,0105 

0,251 

A 

u 

0,245 

0,814 

C7 S °' 163 


0,230 

0,139 

S g 22.5 

i- 

u 

25,4 

50,5 


P w,max “ (t/Rth ■ P c> /2 = ( 4 0/26,5 - 0,27G)/2 = 0,615 U 


The most suitable foil version (h=0,l, r ac = 0,017) is preferahle 
to thè wire secondary (r ac * 0,024). The final design is 


yiQ^Ì09_5§§l00 

Ideal primary: 

Provisionally estimating d Q = 1: T=-(b w -d Q )/N 1 =(13,4-l)/57=0,235mm 
From thè 50kHz. chart 
T = 0,235 ■> d Q » 0,516 and p = 3 


half primary 


secondary 


demagnetizing winding 
haif primary 


57 turns 0,355 

nm dia. 

screen 

6 turns 
13 mm by 0,1 m 

strip 

screen 

114 turns 0,C3 

rm dia. 

57 turns 0.355 mm dia. 


CORE 


1 layer, 29 turns, 0,-195 mm pitch 
1 Jayer, 28 turns, 0.464 mm pitch 


All interleaving 0.06 mm 

No overlappmg of interleaving 
between core iegs. 


1 layer, 23 turns. 0,464 mm pitch 
1 layer, 29 turns, 0,483 mm pitch 
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AP PENDI X 1 


Round copper conductors IEC grade t 


nominai diameter 
d (mm) 

max, overal1 
diameter 

nominai 

cross-sect.. 

turns 
per cm. 

nom. resista! 
at 100°C 

pref. sizes 


d Q (ITI) 

area (mnr) 


r dc t° hra/,J ) 

0,040 


0,054 

0,00126 

170 

17,68 


0,045 

0,061 

0,00159 

152 

13,98 

0,050 


0,068 

0,00196 

137 

11,32 


0,056 

0,076 

0,00246 

122 

9,022 

0,063 


0,085 

0,00312 

109 

7,129 


0,071 

0,095 

0,00396 

98 

5,613 

0,080 


0,105 

0,00503 

90 

4,421 


0,090 

0,117 

0,00636 

80 

3,493 

0,100 


0,129 

0,00785 

73 

2,829 


0,112 

0,143 

0,00985 

66 

2,256 

0,125 


0,159 

0,0123 

59 

1,811 


0,140 

0,176 

0,0154 

54 

1,443 

0,160 


0,199 

0,0201 

48 

1,1053 


0,180 

0,222 

0,0254 

43 

0,8733 

0,200 


0,245 

0,0314 

39 

0,7073 


0,224 

0,272 

0,0394 

35 

0,5639 

0,250 


0,301 

0,0491 

32 

0,4527 


0,280 

0,334 

0,0616 

29 

0,3609 

0,315 


0,371 

0,0779 

26 

0,2851 


0,355 

0,414 

0,0990 

23 

0,2245 

0,400 


0,462 

0,126 

21,0 

0,1768 


0,450 

0,516 

0,159 

18,6 

0,1398 

0,500 


0,569 

0,196 

16,9 

0,11318 


0,560 

0,632 

0,246 

15,2 

0,09022 

0,630 


0,706 

0,312 

13,6 

0,07129 


0,710 

0,790 

0,396 

12,20 

0,05613 

0,800 


0,885 

0,503 

10,85 

0,04421 


0,900 

0,990 

0,636 

9,70 

0,03493 

1,000 


1,093 

0,785 

8,78 

0,02029 


1,120 

1,217 

0,985 

7,89 

0,02256 

1,250 


1,351 

1,227 

7,110 

0,01811 


1,400 

1,506 

1,539 

6,375 

0,01443 

1,600 


1,711 

2,011 

5,611 

0,011053 


1,800 

1,916 

2,545 

5,010 

0,008733 

2,000 


2,120 

3,142 

4,528 

0,007073 


2,240 

2,366 

3,941 

4,057 

0,005639 

2,500 


2,631 

4,909 

3,649 

0,004527 


MyLII_ = _LAYEB.WiBE.yiNDINGS, solid round wire. 


All layers have equal breadth and turns number {a difference of one 
turn is permitted if N/p is not integrai). 

1. d id = 2,6 {b w /(N F)} 1/3 . 

2. Select nearest standard wire si'ze (d and d Q ) from table of standard 
wire sizes, e.g. IEC-grade 2. 

3. p^ = N d Q /(b w - d Q ), rounded to thè next higher integrai number. 

The rounding causes some space between thè turns in thè layer. 

If Pjj > 3 and current density is too high: make a new design using 
a larger core. 

If P-^ £ 2: consider foil or strip conductor as well, see below. 

If Pjd £ 1: see single-layer windings, expression for d.^ is not 
vaiid. 

4. H = p (d Q + i). 

5. If H exceeds H a or if current density is low: 

- reduce p by one layer, 

- select thicknest wire for which d Q £ p b w /(N+p), 

- repeat from step 4 on, even if now p=l. 

6 . F R - 1 + i (d/d id ) 6 . Note: F R = 1,5 for d - d id ; F R «1 if d<0,7d. d . 

7 - P w= 1 e R ac= ( I<; 0 + I Z ac /3) F R R dc _ 

Note: d.c. resistance per metre length of wiré 0,0283/d^ n/m. 


§INQLE-LAYER_WIRE_W^NDINGS a solid round wire. 

1. Select thickest wire for which d Q £ b w / (N + 1). 

2. F r = 0,33 d F* N/(N + 1). 

Note: Valid only if p.^ £ 1, see above. 

3 ‘ P w= l 2 e R a c= C 2 0 + T 2 ac /3) F R R dc . 

Note: d.c. resistance per metre length of wire 0,0283/d^ n/m. 
Remark: F R may be high, which reduces allowable current density. 


ByNCHED_{LIIZLWIRE_WINDiyGS 


APPENDIX 3 

CHOKE WIMDING DESIGN: AC-Current superimposed on PC 

Due to eddy-current effects an a.c. carrying winding has minimum 
attainable loss at a certain 'ideal' conductor size, which may act 
as an upper limit to conductor size at ultrasonic frequencies. 
Assumed: Copper conductors at 100°C, resistivity 1/45 Q mm^/m (30% 
higher than at 20°C) and a current waveform as shown. 

I 

b w vn’nding (layer) breadth, mm 

d nominai wire diameter, mm /ST 

d Q overal 1 wire diameter, mm / \ " [ a 

f frequency, kHz -/ - - - \-- - 

F r resistance factor R ac / R dc / \ T a 

h thickness of foil conductor, mm ° \Y V_' 

H heigth of thè winding, mm ót ^ 

H fl available winding heigth, mm ^ _r_^ 

i thickness of interleaving, mm LI__^. 


Negligible eddy-current effects, but low copper density and thermal 
conductivity. Might be considered if thè ideal wire winding fills 
less than half thè available space. Remember thè 30% higher resistance 
at 100°C. 

FOII FOR STRIP WINDINGS. breadth b . 

======================= W 

1. h i(J = 3,1 (N F)‘ J . 

2. h min = 0,8 h id //U. 

3 - h max ■ <V N > * 

Note: If h „ < h . : try wire winding. 

max min J a 

4. Select from thè available materials a conductor thickness h» 

such that h m . < h < h . Aim at h = h... 

min max. id 


such 

that f 

5. F r 

i + (: 

Note: 

: 

6 . P ,= 

I 2 p R 

w 

e . 

Note : 

d.c. 


P w= l2 e R ac = < l2 0 + " 2 ac /3) r R R dc . 

Note: d.c. resistance per metre length of foil 1/(45 b h) il/m. 


I rms current at full load, A 
e 

I Q d.c. current component, A 
N number of turns in winding 
p number of layers 
P w winding loss, W 

R ac a ' c ' resistance » 

R dc d.c. resistance, U 

id ideal, subscript indicating lowest attainable loss 
F parameter in calculations F = 1,3 f (1 + 3 (I Q /f ac ) 2 ) _ ^ kHz. 
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APPENDIX 2 


1 
C 

Principal core data for switched-mode power supplies b 

U 

A minimum core cross-sectional area 

c 1 

A_ effective core cross-sectional area. 

0 L 

V effective core volume 0 

® H 

V apparent core volume 


e effective magnetic path length. 

, core Constant 1 /A 
i e e 

breadth of winding window 
w height of winding window 
av average turn length 
breadth of core window 
heigth of core window 

thermal resistance between hottest core-spot and ambient 


PRINCIPAL CORE DATA FOR SUITCHED-IIODE POWER SUPPLIES 


Core type 

A C 

mm 2 

A e 

r,„ 2 

V e 

IO 3 r,rt 3 

V a 

IO 3 nw 3 

H 

C 1 

mr.f 3 

b 

nin 

H 

w 

mm 

mr.i 

b cw 

mm 

H CU 

mm 

1 

EC35/17/10 

66,5 

84,3 

6,53 

4,50 


m 

21,4 

4,6 

53 

23,8 

6,2 

26,5 

EC41/19/12 

100 

121 

10,8 

8 V 74 


fe':''* 

24,4 

5.5 

62 

27,0 

7,2 

23,6 

EC52/24/14 

134 

180 

10,8 

10,9 


0,581 

20,2 

7,5 

70 

31,0 

9,2 

15,0 

EC70/34/17 

201 

279 

40,1 

19,8 

144 

0,514 

41,3 

11,5 

96 

44,6 

13,3 

9,8 

EE20/20/5 

31,2 

31,2 

1,34 

1,34 

42,8 

1,37 

10,5 

3,0 

38 

12,6 

3,8 

- 

EE2b/25/7 

55,0 

55,0 

3,16 

3,16 

57,5 

1,05 


- 

- 

17,4 

4,8 

- 

EE30/30/7 

59,7 

59,7 

4,00 

4,00 

6o ,9 

1,12 

16,3 

4,8 

56 

19,4 

6,1 

- 

EE42/42/15 

182 

182 

17,6 

17,6 

97,0 

0,534 

26,2 

6,8 

93 

29,6 

8,6 

- 

EE42/42/20 

236 

236 

23,1 

23,1 

98,0 

0,415 

- 

- 

- 

29,6 

8,6 

- 

EE42/54/20 

236 

236 

28,8 

28,8 

122 

0,517 

- 

- 

- 

41,5 

8,6 

- 

EE42/66/20 

236 

236 

34,5 

34,5 

146 

0,619 

- 

- 

- 

53,5 

8,6 

- 

EE55/55/21 

354 

354 

43,7 

43,7 

123 

0“,348 

32,5 

7,7 

116 

37,0 

10,1 

- 

EEbS/5b/2b 

420 

420 

52,0 

52,0 

123 

0,293 

- 

- 

- 

37,0 

10,1 

- 

EE6b/66/27 

532 

532 

78,2 

78,2 

147 

0,275 

38,6 

10,2 

150 

44,4 

12,1 

- 

UU1S/22/6 

30,0 

30,0 

1,44 

1,44 

48,0 

1,60 

10,0 

4,0 

45 

11.5 

5,0 

- 

UU20/32/7 

56,0 

56,0 

3,80 

3,80 

68,0 

1,21 

14,5 

5,5 

57 

16,0 

6,0 

- 

UU25/40/13 

100 

100 

8,60 

8,60 

86,0 

0,860 

19,0 

7,0 

75 

22,0 

8,0 

- 

UU30/b0/16 

157 

157 

17,4 

17,4 

111 

0,707 

26,0 

9,0 

104 

29,C 

10,0 

- 

UU64/79/20 

290 

290 

61,0 

61,0 

210 

0,724 

- 

- 

- 

50,2 

23,2 

- 

U193/104/30 

730 

730 

200 

200 

254 

0,326 

- 

- 

- 

47,1 

34,6 

- 

UU93/128/30 

730 

780 

235 

235 

302 

0,387 

- 

- 

- 

70,7 

34,6 

- 

UU93/152/30 

780 

780 

273 

273 

350 

0,449 

- 

- 


94,2 

34,6 

- 


guidance values for I.E.C. Isolation Class 2, for I.E.C. Class 0, multiply values by 2/3. 
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Wtrei : IEC grade 2 





























SPACED WINDINGS d,c/ 0 4u 


Wirw . IEC grade 2 
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DESIGN CHART 


single strand round wi re winoings 

•MULTIPLE ROUND WlRE WINDINGS, n, STRANDS 


SPACED WINDINGS d , d & o 
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Design charts for power chokes 
on ferroxcube 3C8 cores 
with air gap 


Authors: F.C. Geerlings, J. Jongsma 

Introduction 

In a switched-modp power supply the.choke must have a certain 
minimum inductance L . and it must be able to conduct a maximum 
peak current I vnthout getting saturated. This current consists 
of an ultrasonic frequency ac component of known magnitudo, 
superimposed on thè de load current. Such dc-biased chokes 
generairequire an air gap in thè magnetic flux path to prevent 
saturation of thè core material. 

Ferroxcube 3C8 is at present thè most suitable core material for 
these chokes. The charts are based on a maxinum flux density of 
0,32T at 100°C. They can also be used for other values of B. 
Because B and I are proportional, thè charts can then be used as 
if thè current were 0,321/B. 

At temperatures below 100°C thè material permeability is higher 
than at thè design temperature, which results in a higher value 
of B for given current and turns number. But thè allowable flux 
density increases adequately to prevent saturation at lower 
temperature. 

The magnetic properties of thè core material are not only 
dependent on temperature, they also vary from piece to piece. In 
thè design charts these spreads'have been taken into account. 

In fact, thè user is not bothered with magnetic properties at all. 
He starts with thè electrical quantities I and L . , he ends 
with all data required for thè construction: core size, spacer 
thickness (thè tolerance of which is taken into account), turns 
number and winding oeometry. This makes thése design aids ver> 
convenient for an electrically orientated designer. 

The cores were devided into three groups, depending on their 
shape: 

The UU/UI-series, thè UU-cores consisting of two U-shaped core 
halves, thè Ul-core being a combination of a U-shaped and an 
I-shaped part. Thisseries wi 11 usuaily lead to an economie design. 

The EE-series, in which each core consists of two E-shaped core 
halves. The choice for this shape mav be based on considerations 
such as e.g. more suitable overall dimensions for thè particular 
design case. 


. The EC-series, although specially designed for transformers, 
night be attractive for chokes also, e.g. because of their coil 
formers or because their use for both transformers and chok’es 
leads to type reduction. 

Transformers for S.M.P.S. of thè flyback type can also be designed 
with these charts. Their cores also requi re a spacer since they 
are also dc-biased. The pulse current in thè transformer windings 
contains stronger harnonics of thè switching frequency than thè 
current waveform assumed for chokes. Therefore thè ideal conductor 
sizes are probably sonewhat overestimated in thè given design 
procedures for choke v/indings. 

CHOKE CORE SELECTION CHARTS 
Selection procedure 

- -- - 2 

1. Values of I and ' . being given, calculate IL.. 

min 3 3 min 

2. Make a - perhaps preliminary - choice of a core shape 

(UU/UI-, EE- or EC-series) and ertter a horizontal line 
“2 

representing I L . into thè core selection chart 
3 mi n 

for that core shape. 

3. Select a suitable core, remembering that itsworking point must 

be above thè horizontal line just entered and below thè 
‘2 

(I L) max -curve of that core, at thè right hand side of thè 
intersection (thè intersection is perhaps at thè left hand 
side of thè plotted part of thè curve). 

CHOKE DESIGN PROCEDURE 

It is assumed that a proper core size has been selected by means 
of thè r ~\re selection chart for thè chosen core shape. wL 
This procedure determines spacer and winding. 

1. As in thè core selection procedure, enter a horizontal line 

-2 

for I L . into thè chart for thè selected core type. 
min J r 

The working point should be above this line and below its (Ì^L) n#x -curve, that is, 
between thè lines SP and $Q in thè figure. 

2. Select a suitable spacer, nominai thickness s. Draw vertical 

lines for s and . where s -s . is thè tolerance 
min max max min 

field of spacer and adhesive. 


Usually more than one core size can be considered. The choice can be based on thè following con¬ 
siderations: 


LARGER CORE _ _ SMALLER CORE 

compared with 

with THINNER SPACER witn THICKER SPACER 


Volume, winding window area and coolinq area are 

gtcafe-i s natici. 

Due to air gap size, with its influence on effective permeability, required turns number 
and thus probably also length of wire is 

iniLiti gieoTe-t. 

Winding window area and turns number co-operate in making maximum wire diameter 
g'.zaten. hrvittei. 

Wire diameter and length both work out towards 

imaZizn. gieatzi 

winding loss for a given current, thè effect of which on temperature rise is even strengthened 
by different cooling areas. 
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SPACER THICKNESS (mm 

CHOKE CORE SLLECTION CHART, UU/UI-series, ferroxcube 3C8 

The curves show twice thè energy that can be stored, while flux densità B will 
not exceed its re conine n de d maximum (320 mT at 100° C). 

In practical designs thè spacer thickness will be greater than indicateci here. 



SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE CORE SELECTION CHfiRT, EE-series, ferroxcube 3CB 

The curves show twice thè energy that can be stored, while flux density B will 
not exceed its recommended maximum (320 mT at 100°C). 

In practical designs thè spacer thickness will be greater than indicated here. 


To make N W)( > U is necessary that distante a (see figure) 
1s larger than distance b. The positìon of thè working point is 
now further limited to thè sbaded trapezoid. 


For guidance: Using well deburred spacer shiras wUh tv/o layers 
of epoxy, thè thickness per layer of adhesive was found to vary 
from 10 to 20 ^/m. 


*2 

3. Read for S m ^ n values of (I L) max j and A L1 from thè curves. 
The maximum turns number to avoid saturation 



N max ’ s (lelerm<ne£l ^ or upper left corner of thè trapezoid. 

4. Read for s thè value of A, The minimum turns numberfor thè 

max LZ 

required inductance is 



N nin ’ s detemined for the ^i»/er rlght corner of thè trapezoid. 

5. Dètermine an integrai turns number N bctween N m . and N , . 

3 min max 

No such number can be found ìf the ratio ili> is too sroall. 


6. Finally determine the geometry of the winding. 

Uinding design procedures are given on the next page. 



In case several designs are to be mada with a given core type, 
design effort can be saved by preparing a table as shown below. 


a) Standardize a range of spacers and enter their nominai 
thicknesses in column 1. 

-? 

b) For each spacer read IL, and A. , for s m . 

1 ' maxi LI min 


Then calculate 


-2 

and IL. and A. 0 f or s m , . 
max2 L2 max 



Enter the resulta of tliese calculations in columns 2, 3 and 4. 


Once this table ready, no further graph readings are required: 

. Select a spacer for which fl\ . 1 „ in column 2 exceeds 

r 2 min J max 

the design value of il . . 

3 nnn 

. Calculate N , dividing the value in column J by , 
max* 3 J 

. Calculate N . by multiplying the value in column 4 with A 

min J r j- j min 

. Determine N, such that N . < N * N „ . 

min max 

. Finally determi ne the geometry of the winding. 
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C>'~)KE COKE SLlECTIQN CHART, EC-series, ferroxcube 3C8 

The curves show twice thè energy that can be stored, while flux density B wil 
not exceed its recommeded maximum ( 320 mT at 100° C). 

In practical designs thè spacer thickness wilì be greater than indicated heri 


WINDING DESIGN 


Due to eddy-current effects an a.c. carrying winding has minimum attainable loss at a certain 'ideai' con ■ 
ductor size, which may act as an upper limit to conductor size at ultrasonic frequencies. 

.ssumed: Copper con'ductors at 100°C, resistivity 1/45 flmn/ym (30% highef than at 20°C) t a current waveform 
as shown. 


b w winding (layer) breadth, mm 
d nominai wire diameter, mm 

d Q overall wire diameter, mm 

f frequency, kHz 

resistance factor R ac / R dc 
h thickness of foil conductor, mm 
H height of thè winding, mm 

H available winding height, mm 

a 

i thickness of interleaving, mm 


I rms current at full load, A 
e 

I d.c. current component, A 

N number of tums in winding 

p number of layers 

winding loss, W 

R ac a.c, resistance, il 

R, d.c. resistance, fi 
de 

id ideal, subscript indicating 
lowest attainable loss 


F = 1,3 f [l+3(I„/I parameter in calcuiations, kHz 

0 aC 



HyLII=LAYEB_W|RE_y3NDINGS, solid round wire. 

All layers have equal breadth and turns number (a difference of one tum is permitted if N/p is'not integrai). 

1. d id - 2,6 [b w /(N F )f\ 

2. Select nearest standard wire size ( d and d ) from table of standard wire sizes, e.g. IEC-grade 1. 

3. p.j d = N d 0 /(t> w - d o ), rounded to thè next higher integrai number. The rounding causes some space between 

thè tums in thè layer. 

If P id > 3 and current density is too high: make new design using a larger core. 

If p^ d <_ 2: consider foil or strip conductor as well, see below. 

If p.j d £ 1: see single-layer windings, expression for d^ d is not valid. 

4. H = p ( d Q + i ). 
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CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EC35/17/10 , ferroxcube 3C8 

Curve (Ì 2 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 D C). 
Curve (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determim'ng thè number of 
turns N for a given inductance L. 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EC41/19/12 , fe^roxcube 3CB 

Curve (^ 7 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its re cornine nded maximum (320 mT at 100° C ). 
Curve A^- (or L/N 3 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 


5. 


6 . 

7. 


If H exceeds H a or if current density is low: 

- reduce p by one layer, 

- select thickest wire for which d < p b /( N + 

o — w 

- repeat from step 4 on, even if now p = 1. 

f r = V H d 1 ? d id ) 6 P - Note: f R ■ 

P w ■ e R ac ! ac /3 > F R R dc’ Note: d ' c ' 


P ). 

1,5 for d = d-^; F R = 1 if d < 0,7 d^. 
resistance per metre length of wi re 0,0283/d P 


n/m. 


SlNGLE-LeYER = yiRE_WINDINGS, solid round wire. 


1. Select thickest wire for which d„< b / ( N + 1 ). 

i 0 —- w 

2. F d = 0,33 d F* N/(N+1). Note: Valid only if p. , < 1, see above. 

K A ? ? 1 “ p 

3. P = r R = ( l~_ + I,~_/3 ) F d R , . Note: d.c. resistance per metre length of wire 0,0283/d^ O/m. 

W 6 3C O oC ' K oc 

Remark: F R may be high, which reduces allowable current density. 


EUNCHEB.[LIIZJ.WIRE.WINQINg|. 

Negligible eddy-current effects, but low copper density and thermal conductivity. Might be considered if thè 
ideal wire winding fills less than half thè available space. Remember thè 302! higher resistance at 100 °C. 


EQIL.0R.SIRIP.W1NPINGS, breadth b w - 


1. 

2 . 

3. 

4. 

5. 

6 . 


h.„ = 3,1 (N Ff*. 

h . = 0,8 h. , // N. 

mi n ìd 

h = ( H / N ) - i. 
max ' a ' 

Select from thè available materials a 

f r = v < " 3 m h/ ? h id > 4 - 

P w ■ Ì R ac ' < ! o + ! aV 3 ) F 


R R dc‘ 


Note: If h < h . : try wire winding. 

max min J 3 

conductor thickness h, such that h . < h < 

min 


Note: F r = 1,33 for h = h icj ; 


F R = 1 if h 


Note: d.c. resistance per metre length of 


h . Aim at h = h. ,. 
max ì d 

< 0,6 h id . 

foil 1/(45 b w h ) 0 /m. 
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SPACER THICKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EC5Z/24/14 , ferroxcube 3C8 

Curve (I i L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 0 C). 
Curve A^ (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACÈR THICKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EC70/34/17 , ferroxcube 3C8 

Curve (1 2 L) [nax versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux densi ty B will not exceed its recormnended maximum (320 n.T at 100° C). 
Curve A l (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 



0.01 0.02 0.05 0.1 0.2 0.5 1 

SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE20/20/5 , ferroxcube 3C8 

Curve (I 2 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy thax can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100°C). 
Curve A^-(or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE30/30/7 , ferroxcube 3C8 

Curve (Ì 2 L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at \00°C). 
Curve (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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0.1 0.2 0.5 1 2 5 10 0.1 0.2 0.5 1 2 5 10 

SPACER THICKNESS (mm) SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE design chart 

Core Size EE42/42/15 , ferroxcube 3C8 

Curve ( 1 2 L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
ma x „ g 

while flux density B v/i 11 not exceed its recommended maximum ( 320 mT at 100 C). 

Curve A l (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE42/54/20 , ferroxcube 3C8 

Curve (I 2 L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
max * u 

while flux densi ty B v/ill not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 C). 

Curve (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE42/42/2Q , ferroxcube 3C8 

Curve (I 2 L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 

max *. 0 

while flux density B vrill not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 C). 

Curve (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE42/66/20 , ferroxcube 3C3 

Curve (I 2 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 n>T at 100°C). 
Curve A l (or L/N 2 ) versus spacer thickness Is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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0.1 0.2 0.5 1 2 5 10 0.1 0.2 0.5 1 2 5 10 

SPACER THICKNESS (mm) SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE55/55/21 , ferroxcube 3C8 

Curve (I l L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B wi 11 not exceed its recommended maximum (320 n,T at 100 C). 
Curve A l (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE65/66/27 , ferroxcube 3C8 

Curve (J 2 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 nrT at 100 C). 
Curve A^ (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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0.1 0.2 0.5 1 2 5 10 

SPACER THICKNESS (mm) 



CHOKE DESIGN CHART 

Core Size EE55/55/25 , ferroxcube 3C8 

Curve (I J L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 C). 
Curve A l ^or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size UU2C/32/7 , ferroxcube 3C8 

Curve (ì ? L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 C). 
Curve A l (or L/N 2 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER TH1CKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Corg Size UU25/40/13 , ferroxcube 3C8 

Curve (I J L) |nax versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
whi]e flux density B will not exceed its recommended maximum ( 320 mT at 100°C). 
Curve A l (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Core Size UU3Q/50/16 , ferroxcube 3C8 

Curve (1 2 L) tnax versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 mT at 100 D C). 
Curve A L (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 


CHOKE DESIGN CHART 

Core Size UU64/79/20 , ferroxcube 3C8 

Curve (I 2 L) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed'its recommended maximum (320 n.T at ÌOO^C). 
Curve A^ (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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SPACER THICKNESS (mm) 

CHOKE DESIGN CHART 

Core Size U193/104/30, ferroxcube 3C8 

Curve (1 J L) versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B will not exceed its recommended maximum (320 n.T at 100°C). 
Curve A^ (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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A design method for forward 
converters illustrated on a mains 
operated 15 V / 3,15 A S.M.P.S. on Eurocard 

Author: F.C. Geerlings 


1. GENERAL 


14. Introduction 

Linear stabilized power supplies units have thè drawbacks of low 
efficiency and being volumeneous. Due to their low efficiency 
much heat is produced, which is often difficult to get rid of. 

In modern equipment, where size is important and mass is not 
wanted another System is needed. 

One method is thè power operating unit according to thè switched 
mode power supply* (S.M.P.S.) principle. 

To calculate and design a S.M.P.S. for thè supply of high immunity 
logie and analog linear circuitry will be thè subject of this 
report. 

1.2. Reg'uirements 


Input: 

voltage range 

220V +20 -15* 


frequency range 

45 - 440Hz 


turn-on delay 

< lOOms 


E.M.I. 

IEC 478-3 


disturbance 

CENELEC 50.006 

Output: 

voltage range 

11,5 to 18,5V 


current rating 

0 to 3.15A 


voltage.regulation 

0,1 X 


PARD 

100 mV pp 


load effect 

<5 * 


recovery time 

<1 ms 


drop-out time 

> 10 ms 


current sharing 

<10 * 

Safety recognition: 

IEC 435 class 2 

Temperature range: 

0 - 60°C 


1.3. Choice of circuitry 

From thè voltage and current rating, and assuming an efficiency 
factor of 0,85 thè estimated input power P^ is: 

P i - 0,85 ’^omax *^°max 


Hi . th U °max 1s 18 ' 5V and Io max 1s 


3.15A 


P i - 70W 

For this power combined with thè rated current, thè best choice 
is a S.M.P.S. operating in single forward mode. 

Due to thè regulation asked for, thè control part is directly 
coupled to thè output. So thè control part Is put on thè 
secondary side of thè power transformer. To supply thè control 
circuitry and driver of thè power switch, a small 50Hz auxiliary 
transformer must be added. 


2. INPUT CIRCUITRY 
2.1. Storage capacitor 

The input capacitor must store sufficient energy to allow a mains 
drop-outs of lOms. To fulfil this, with 100Hz charge current, 
this capacitor should have a value given by thè relation: 

c i ì p i • 2 ' 2 / uF 
with P- = 70W 
C- > 147yjF 


The ripple current to be withstood by thè capacitor ( = l^ rrns ) is 
about: 

’crms ì P < ' 12 • 10 ' 3 A 
after substitution 


The rated voltage is calculated with 
U r = 1,2 . 220./2 = 374V 

A suitable capacitor is thè 150yjF with code no. 2222 113 18151. 

2.2. Mains recti fier 

You need a bridge rectifier, to get thè 100Hz charge current, to 
keep thè Storage capacitor small. A suitable device is thè BY179. 
With thè 150^uF capacitor as load, at 265V rms according to thè 
published data of thè BY179, a series resistor of 2,2 ohm must 
be appiied. 

2.3. Auxiliary supply 

I use a small mains transformer to supply thè control unit and 
driver Circuit of thè power switch. This transformer should 
comply with thè safety requirements of IEC435 class 2. A suitable 
transformer is thè TS561/1, which delivers on its terminals 
2x 16»9V rms and can deli ver 3,2W in a ohmic load. As rectifiers 
are taken thè diodes BAX15, whereas for thè smoothing capacitor 
a value is taken of 470 ^jF. 

2.4. E.M.I. suppression 

To effectively suppress thè conducted E.M.I. into thè mains,. I 
took thè following méasures: 

- input filter L^> C^* C 2 , C 3 

- interference shorting capacitor over thè mains input 

a capacitor, over thè power transformer Cg, between thè negative 
output and negative supply Cg. 

- connecting thè emitter instead of thè collector of thè power 
transistor to thè transformer, so regarding, E.M.I. thè heatsink 
is connected to earth. 

- screens between thè primary and secondary. 

- using a fast soft-recovery clamp diode to eliminate snap-off. 

- print layout such that thè area enclosed by thè large current 
conductors are kept to a minimum. 

- snubber capacitors ... C^ Q over thè bridge rectifier and 
Cji and over thè output diodes. 

Apart from thè conducted E.M.I. from thè S.M.P.S. there al so are 
steep noise pulses on thè mains Itself due to switching 
inductances e.g. motors. These pulses can disturb thè proper 
operation of thè S.M.P.S. and/or thè load. 

A certain immunity is required. It is for that reason, that I 
nade thè input filter symetrical, so it also attenuates pulses 
coming from thè mains. To do so thè capacitors Cjg and are 
added. Furthermore thè mains lead are shielded. 
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CONVERSION 


7 Z" 1 3 B ? 3.1 


wind ;ng 
G frange nent 



EC-core selection 


i + i 

1+2 


1+1 

1+2 

1 + 1 

1+2 

1 + 1 

1 + 2 


3.1. Transformer 

3.1.1. Core_size 

The preliminary core size is chosen from fig. 1. 

It gives for a forward converter thè attainable power as function 
of thè operating frequency with thè EC-cores as parameter. From 
this figure, at 50kHz operating frequency, thè EC-35 is suitable. 


3.1.2. Turns 

The turn ratio you calculate with 


Hi th 
6 


1 mi n 


0,41 chosen. 

220V 
18,5V 

Vp + V , whereas Vp is thè forward voltage of thè diode, 
here taken as 0,85V and V r are thè DC-losses at thè 
secondary, here taken as 0,65V. 


After subtitution 
r '= 4,51 


The turns on thè secondary you calculate with 


r - f 'V B max 


with 


"•max 


f 

A 


c 


375V 

50kHz 

66,5mt£ (see data EC35) 


B max = 320mT ( for 3C8 FXC ) 


this yields 

N 2 „,- = 31,87 take N, = 32 turns 

+min 2_ 

The maximum amount of turns for thè primary is given by 
Nj = r.N^, yielding 

N lmin = 143 > 73 and N l max = 144 . 32 take N i = 144 turns 
The actual turn ratio r = 4,5 

To 1 imit thè voitage on thè switching transistor to 2u^ thè 
voltage limiting winding gets equal turns as thè primary, so 
Nj = 144 turns. 


The primary inductance Lj you calculate with 

4 Vo/Ma ■ N 1 2 ■ V’e 

2 

Having a ^ for 3C8 ff 1600 approx. and thè A g = 84,3mm and 
l g = 77,4mm for a EC35/17/10 this results in Lj - 23,38mH. 

Regarding thè operating frequency of 50kHz, this value of Lj is 
rather high. This because of thè resonant frequency of thè 
primary inductance and thè dV/dt capacitor (section 4.3) should 
be about 50kHz, or higher. This to achieve under worse case 
conditions stili a proper desaturation of thè transformer. 

I decided to introduce an airgap such that Lj = lOmH approx. 

To achieve this, nust be about 350. The required spacer is 

r* ~ h 


S = 1, 


7a/ u e 


After substitution S = 85^pm . 
Taking S = SO^m , this yields: 

Y e ■ 370 
L 1 = 10,5mH 
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Winding design chart 


3.1.3. Winding 

To design thè winding, thè mechanical dimensions of thè coì1 
former you must know. Knowing these dimensions and subtracking 
thè margin to allow for safety insulation, thè avai1 ab 1 e winding 
breadth and height for thè winding is determined. 

EC-35 coi! former data: window breadth b = 21,4mm 
window heigth H w = 4,6r.m 
average turn length l flv = 53,Imm 

According to thè safety regulations e.g. IEC435, for 220v max 
at class 2, reinforced insulation, thè creepage distance should 
be at least 8mm. 

The available winding breadth you get is 

b = b-8 = 13,4mm. 
w 


Next to breadth, thè available winding height should be 
determined. For rea'sons of E.M.I. a doublé screen is put between 
primary and secondary. 

Taking copper foil of 20^im , thè total height required for screen 
{20 ^j) and safety isolation (3x0,Imm) and interleaving (40 ^j) 
becomes 0,36mm. 

Having a doublé screen, thè total height for thè screens 
H s = 2.0,36 = 0,72nm. 

The voltage limiting winding is put into one or two layers. 

With b, f = 13,4mm, this rneans for thè wires to be used maximum 
values of turns/cm of 108 if one layer, or 54,5 in case of 
two layers. 
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Taking two layers .according to thè table: d = 0,14mm dia 
(d Q - 0,176mm). 

Occupied height for screens and voltage limiting winding 
including interleaving l^+Hj = 0,72+2.0,176+0,06 = l,132mm. 

Yielding to a H av = H w + H s +H 3 
H av = 3,468nm. 


Applying split/sandwich winding, thè amount of turns per primary 
section is 


Nj : 2 = 72 turns 


Calculating operator T for a single strand (n s = 1) 


T, = 


TT 


= 0,186 


From thè design chart (see fig. 2) for split winding ideal 
dimensions d = 0,4mm dia, d Q = 0,462 and p = 3 layers. 

Repeating thè same procedure for thè secondary 


secondary: take two strands n $ = 2 yielding to Tg = 0,419 
H 2 < H av - H 1 

< 3,468 - 1,456 = 2,012mm. 

Taking two layers 2p for thè total secondary and taking thè 
interleaving thickness = 0,06mm. 

d 

0 n $ . 2.p 


d < 2,012 l 0,06 = 0,488mm 
O 4 

take d = 0,4 with d = 0,462 


Resulti primary 2 layers per winding section 
d = 0,28 •+ r j = 0,380/m 

secondary 1 layer per winding section 
d = 0,4 n $ = 2 + r ac j = 0,0095S2/m. 


T 2 = 0,838 yields d = 0,71mm dia,d Q = 0,79 p = 1 layer. 
Total height required for primary and secondary 
Hj j = 2.(3.0462+2.0,1+2.0,79+0,1) 

= 6,532mm 

Hj 2 > H ay not possible. 

Accommodation: 

primary: take two layers per winding section. 

from thè graph d = 0,28mm dia (d Q = 0,334) 

Hj- 2 = 2.(2.0,334+0,06)+2.0,79+0,1)) 

Yielding 4,816mm > H ay stili not possible. 
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Figure 3 

CH0KE DESIGN CHART 

Core Size UU25/40/13 , ferroxcube 3C8 

Curve (PL) max versus spacer thickness gives twice thè energy that can be stored 
while flux density B wi11 not exceed its recormended maximum (320mT at 100°C). 
Curve A l (or L/N 7 ) versus spacer thickness is used for determining thè number of 
turns N for a given inductance L. 
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3,1.4. Losses 

The copper losses are calculated with 
t 2 

_ . N I 

ac 


For thè secondary at an output voltage of 18,5V 


: e f ,2 = ! o / ó max 

= 3,15 ./ 0,41 = 2.02A 

P cu,2 = I? ef,2 • N 2 • 1 av ■ r ac,2 

= 2,02 2 . 32 . 53,1.IO' 3 . 0,095 = 0.658W 

Fo • thè primary at an output voltage of 18.5V 

*ef,l ~ ' ^ ^max 

= / 0,41 = 0.448A 

P cu 1 = 0 - 44sZ • 144 • 53,1.IO" 3 . 0,38 = 0.584W 


The total copper losses at an output voltage of 18,5V are 
p cu ■ P cu,l + P cu,2 = 1>242w 

Core losses in a forward converter transformer with core material 
3C8 you calculate with 
2,5 


P c - 4,1 . f . V fl /a 


-6 3 


For a EC35/17/10 V a = 4,58 , 10 m' 
342 


imin 


770 


= 1,56 


Allowing 5* for f 

P c » 3,6 . 1,05 . 50.IO 3 . 4,58.IO -6 /1,56 = 0.555W 
At an output voltage of 15V, thè total losses become 

P t,15V = Il ’ P cu,18,5V + P c = 1,59W 
For a EC35/17/10 with IEC435 class 2 insulation 
thè temperature coefficient = 26,5 K/W approx. 
Temperature rise of thè transformer AT = P t -R th 


At 

U 0 - 15V : 

: AT = 42K 

At 

U 0 - 18V 

: AT = 47,6K 
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A Recommended nominai "end" value of 
thè base current versus maximum peak collec- 
tor current in a forward converter. 


B Minimum required base inductance and 
recommended negative drive voltage versus 
maximum peak collector current. 


Q Maximum total power dissipation of « 
limit-case transistor if thè base current is 
chosen in accordance with A 


Figure 4 


3.2. Choke 
3.2.1. Turns 

The required inductance is calculated with 


U 


o 




Vó 


..[ 1-6 


’ 1 
• T 


Design criterion : At a AI Q = 0,9 1 Q (10 ■+ 100") with a rise time 
of 5A/thè t r < 10.£ 

The AI. Is chosen 0,21 . 

L 0 

As 6.U i = Constant. 

, ^max ' U imin 0,41 . 220 « 9RA 

" nn U imax 

After substitution 


18,5 

0,9.3,15 


JO_ 

50.10 


, 0,41 
• '0,264 


-1) > L n> 


18,5 

0,2.3,15 


(1-0,264) --: 

50.10' 


722.IO' 6 > L Q > 432.IO' 6 
Chosen Lq~ 580^uH 


3.2.2. Design 

To prevent saturation of thè choke under failure conditions 
(see over-current 5.2.2.), you must calculate thè choke for 
1*31-I 0 . 

Calculate for thè choke peak current, which is 
I = I Q max + ^ . AIl 0 (= 4,13A) and thè required inductance 

L 0 (= 580yjH) thè value I 2 L ( = 9,88 . IO" 3 J). 

From figure 3, using a UU25/40/13 core thè required spacer to 
prevent saturation is l»0mm. From thè same graph, with this 
spacer of l s 0mm, thè = 8,3.10 
This yields an amount of turns of 

N q = vl 0 /A L = 84 turns. 


3.2.3. Losses 

Taking a wire diameter of 1,0 thè copper losses in thè choke 
at a temperature of 100°C becomes: 

p ■ I o 2 -"- 1 aV r dc 

= 3,15 2 .84.74.IO -3 .0,02829 
P = 1,74W 

4. POWER TRANSISTOR 


4.1. 


Choice of power switching transistor 

You must design for maximum operating and not for failure 
condition when I c is 31% higher (see section 6.2.2.). This 
because of thè duty cycle is than at a minimum so thè collector 
dissipation is not at’worse. 

This peak, collector current 1^ is calculated with 


+ - 


L i‘ f 


3,15 


+ 0,19 = 0,9 a 


The of thè transistor must be including tolerance 

V CESH > 2 - U i m< + 50V ■ 798V 

From thè transistor data, thè BUX82 is your obvious choice. 

From thè data (fig. 4), you need at an ^ ma = 0,9 A at 50kHz thè 
IB enc i 55 0,1 7A, Lg > IO^jH , ~V dr = 4V resulting in a < 3,5W. 

Allowing a T^ = 100 f ‘C at a T^^ = 60°C, using heatsink compound, 
thè heatsink must be 


R th h-a * U * 33 


4.2. Base drive ' 

The driver works in thè non-simu1taneous mode. When thè driver 
transistor conducts, energy is stored in thè driver transformer. 
This provides a forward base drive for thè power switching 
transistor as soon as thè driver transistor turns off. To obtain 
a fast rising turn-on base current pulse, thè damping on thè 
primary should be kept low. 
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For a short turn-off time a base series inductor is appiied to 
achieve a proper removal of thè excess charge carriers from thè 
n-region in thè power switching transistor. This removai can 
only occur rei a ti vely slow. 

However, to keep thè minimum duty factor of thè power transistor 
small, at switching-on to 1 imit thè inrush current or at a low 
load, this inductor value is kept to a minimum. To keep 'thè 
spread in base current low a current source is appiied to feed 
thè primary. 



To prevent switching thè power transistor ou due to ringing, 
dìode D is added which prevents that side nf thè transformer 
to go negative with respect to mass. 

Capacitor C a is added to ensure that thè full turn-off voltage 
is a vai1 ab T e when thè driver turns on again. Its value should 
be chosen such to obtain maximum -V^ . I took lOOnF. 

Having‘a transformer ratio of three in thè AT4043/48, thè 
current source in thè primary I adjusted on 73mA approx. 

The leakage inductance on thè secondary is 5^tH , so a microchoke 
of 6,8^ is added to get Lg > lO^pH what you needed. 

The -V dr you get by adding a RC network in thè base Circuit. 

This RC Circuit increases thè reverse drive voltage and 
herewith thè turn-off improves. The capacitance value ynu should 
choose such that thè negative basis current does not decharges 
it too fast. Values I choose are Cg = 2,2yjF and Rg = 22 ohm. 

To protect thè driver transistor, a RC clamping network is 
added between its collector and emitter. 


wfnding is one to one. The ratings for this diode, which should 
be a fast one, is 

V RRM = 2U 'max 

’fRM = ’c m ax (see section 4.1) 

’fav ° ’li 



The diode choice for D and Dj is obvious thè BY208. 

In order to allow operation of thè BUX82 in area III of thè SOAR, 
a resistor flg^ < lOOn must be appi ied. 

I took Rgg = 4712. 

5. OUTPUT 


r . 1. Rectifiers _ 

For thè output diode thè maximum reverse voltage including a 
overshoot of 20* is 

W <Ip U in,ax>’- 2 - (&. 373). 1.2 - 99.5 

The current rating of thè forward diade Dj (see fig. page 20) 


*Fav 


= I 


5 fflav = 3,15 . 0,43 
max ’ 


1,35A. 


For thè flywheel diode Dg 

d 2* ’Fav ' ’op 0-« min ) - 1,31.3,5 (1-0,2664) = 3.38A 


You must choose C such that you get criticai dampinq. The value 
of RC should be RC > <$ max /f- 

The reason why.is that this value of R not only restricts thè 
peak value on thè driver transistor, but it also reduces thè 
dl^/dt at turn-on of thè power transistor. To keep thè turn-on 
losses low thè rise time of thè base current should not be less 
than thè collector current. 

4.3. Protection of thè transistor 

To keep thè transistor operating within thè SOAR, thè collector 
voltage rate of rise dV/dt must be slown down to 500 ... 1000 V/^js. 

To achieve this thè network D, R, C is added. (see fig. on next page). 
The value of C is given by and with a fall time t f < Q,9^s 

le t 

C > „ P max -- taken C = 680pF and 

CESI1 


The diodes should show extremely short recovery time, low 
reverse recovery peak current and no snap-off characteristic.This 
makes transient suppression easier to achieve,apart from thè 
less r.f.i. produced. So epitaxial diode BYW29 is thè obvious 
choice. 

Using two B.YW29/I00 on one heatsink, this heatsink thermal 
resistance requirement you derive from thè graph given in fig.5. 

P = f(Ip) for square wave pulses at 6 = 1. From this graph at 
I = 3,15A ■> P t = 2 ,6W. 

With a T mk = 100°C, T^^ = 60°C, with heatsink compound and 
direct screw mounting 

R th h-a " ^ - ¥ ■ 15 - 1 K / W 


< R < 

CPmax 


1 

20.C.f 


taken R = lkfi 


The power handling capacity of this resistor should be 


> 4 cu im 

2 “m 


f = 2,32W 


The magnetic energy stored in thè leakage inductance of thè 
power transformer is stored in capacitor C while thè demagneti- 
sing current of this transformer is fed back to thè de input 
source via thè diode . The collector voltage is limited 
to ZU^ as thè turns ratio for thè primary and demagnetizing 
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Switching over from thè forward to thè flywheel diode and bcciC; 
give rise to a short circuiting of thè transformer due to thè 
reverse recovery of thè up till then conducting diode. This 
current commutation, although small if epitaxial diodes are 
used, together with parasitic inductances and capacitances 
generates rtnging.which voltage transients adds to thè reverse 
voltage. This might destroy thè diodes. A suitable suppressior 
network should be added. It values can be estimated with 


- transient response time at load transients 

- resonance frequency higher than rectified mains frequency f r * 

At a 15V approx. output voltage, thè capacitor is chosen on 
P.A.R.D. and resonance frequency base. 

If thè P.A.R.D. value should be e < lOOnV 

PP 


ESR < 


2U o m ax 


100.IO" 3 . 580.IO' 6 . 50.IO 3 
= "2.18,5 (1-0,241) 


103,2m£? 


l i: 


R < 


and 


C > 


RRM 


where 

I = reverse recovery peak current 
L = transformer leakage and wiring jnductance 
V RRM = rated repetitive peak diode reverse voltage. 

Ug = maximum secondary output voltage 

You must measure thè value of I and L in thè actual'circuìts. 
The lowest value of C which satifies thè equation above should 
be taken.as otherwise thè losses in thè suppression network, 
dissipation in R, becomes unnecessarily high. 

5.2. Smoothing capacitor 

The choice of smoothing capacitor is determined by thè following 
requirements. 

- P.A.R.D. 

- output voltage overshoot at load-transients 


As ' tiinlin = °' 41 , ; 220 = 0,241 


min UT 

^ax 

e • • L 

min 




“375“ 


100.IO' 3 . 0,241 . 580.IO' 6 


max 


2.18,5 


= 373nH 


C < 


(2tt f ) 2 . L (2.U.100) 2 . 580.IO' 6 


= 4,37mF 


A suitable capacitor is thè 2200^pF/25V code no. 2222 071 16222 


6. OUTPUT CONTROL ANO PROTECTION CIRCUIT 

The control and protection Circuit is build around thè TDA1060, 
a control IC developed for S.M.P.S. application. 

In this application it Controls 

. thè output voltage with an internai temperature compensated 
reference source. 

. current limiting to enable parallel application 


SQUARE-WAVE OPERATION 



The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left hand 
parti and thè maximum permissible temperature!. 

P • power inctuding reverse current losses and switching losses up to f » 500 kHz. 


I 

V 




T 


'f(AV) * 'firmsi X V / T 


Figure 5 














. short Circuit protection. 

, soft start to avoid large inrush currents, 
. low voitage protection shut down. 

. loop fault protection. 

. electronic remote on/off. 

. synchronisation 


6.1, Control 


6.1.1. Outgut^vgltage^regulation 

A fraction of thè output voi tage at thè load is obtained via 
thè sensing wire and fed to thè input of thè error amplifier 
for comparison with thè internai temperature compensated 3.6V 
reference source. 

AU , 

The stabil isation factor ■■ j— . 6 

ref 


A 


r 4 /r 3 


U- (- 


TTTT 


4' R 3, 
' 


where G y = 1000 ( = 60dB) 


lOOk 



A 



1 + 


100 / 2,2 

1000 ” 


43,5 


At Ui max , when ó = 0,264 


only be achieved to a frequency lower than thè free running 
frequency. However, note that thè synchronised frequency should 
be 50kHz for this S.M.P.S. unit. The sync. signal should be of 
TTL level, low 1s active. Sync. input z8 on connector. 

6.1.5. R§mote_inhibi_ter 

The power supply can be switched off electronlcally by bringing 
thè remote on/off output on thè connector (dl2) to a level being 
lower than 0,8V. 


6.2. Protection 

6.2.1. Loop_fauU 

If thè sensing wires are falsely connected, e.g. reversed, one 
Or two wires open, thè potential on thè reverse input of thè 
comparator increases. The pulse width modulator decreases thè 
duty cycle to a minimum so thè output voitage is lowered to a 
safe value. 



All 


o_ 

ref 


1,35.0,264 


= 0,082 


6.1.2. Duty_cycl_e_l_imiter_and_soft_start 

To prevent saturation of thè power transformer, thè duty cycle 
should be limited to a value < 50%. 

The relation between 6 max and and R 2 is given approximately 
by - R, 


- r\, 

- 1 . 

0,6 


0 , 1 ) 


Note that at 50kHz a Storage time of 3,6us equals a 6=18%. 
Therefore 6 max = (50-18) = 32%. 4 ' 

Soft start is achieved by adding capacitor C. 

2«^ 



6.2.2. 0ver-current_2imit 

The collector current of thè power switching transistor is 
monitored by thè current transformer AT4043/47 with R, C as a 
damping network. Current 1ì mi ting occurs if thè voltage on 
pin 10 of thè TDA1060 exceeds thè 0,48V level and inhibits at 
600mV. Including tolerances, thè ratio between I Q and I Q 
could be 1,25x1,05 = 1,31. 


Taken: = 8k2 R 2 = 3k3, C = 33^ , 



6.1.3. 0sci2]_ator_freguency 

The oscillator frequency of 50kHz is achieved by R and C. 
The relation is given approximately by 


f 


1,2 

0 " ‘RTT 


Hz 


With C = 2n2 (polystyrene 5% type), R should be lOk + 2%. 



6.1.4. Synchronisation 

The switching frequency of thè switched mode can be synchronised 
by using thè sync. input on thè connector. Synchronisation can 


With R = 45 ohm, approx. thè limiting output current is about 
3,15A, whereafter folds back occured. This feature enables 
paralisi operation of thè S.M.P.S. units. 


6.2.3. Automatic_shut-down 

Automatic shut-down at a input voltage being too low is achieved 
by limiting thè supply current of thè TDA1060 with R. 

When thè voltage on pin 1 becomes too low thè TDA1060 
automatica!ly switches off. 


aux 

supply 



1 

4-« ai 

1 

1 

-H» 12 
I 


The setting of R should be found experimentally as it could 
differs for different batches of thè TDA106Q. 
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7. 


DATA 


7.1. Performance characteristics 

In figure 6 afe shown thè dependency of thè output voltage on 
input voltage and load current. The output ripple at thè rated 
load is shown in figure 7, thè conducted RFI in figure 8. 

7.2. Maveforms 

The power switching transistor waveforms are shown in thè 
figures 9 to 13. 

The steady state collector voltage vs current are shown in 
figure 9 , while in figures IO and 11 it is shown at turn-off 
and turn-on respectively. 

In figure 12 thè base voltage vs current is shown. 

In figure 13 thè base current vs collector current is shown. 


7.3. Electrical specifications 
Input voltage 
frequency 


185 - 265 Vrms 
45 - 440 Hz 


Output current voltage adjustable 
regulation at worst case 
ripple rated load 
no load 


3,15Asec curve 11,5 - 18,5V 
< + 0 , 2 % 

< lOOntf 

PP 

< 150mV_ 

PP 


Transient response 

step load 10-100% or 100-10% at 5A/^us t^ < lms 
Overcurrent start 110% 

Remote sensing protection 
if false connected U Q < 4V 

Output hold up at mains failure 
at 185V and 110% output lOms 


Mains monitoring U = U,/15,5; I = lOmA 

c _ i max rms 

Synchromsation < f Q TTL level, LOW sawtooth 

stops. 


Remote switch off 
Series operation 

Parallel operation 

Maximum free air temperature 

Overall efficiency at U. 

J i rms 

and I = 3,15A, U = 15V 


TTL level, LOW is off 
Total voltage 250V max 

no limit 
60°C 

220V 

0,80 


7.4. Mechanical specification 
Mechanical dimension 
Output Socket 

Terminal number on Socket : 
mains input 
earth 
output +U 
-U 

Synchronisation 

On/off 

Mains monitoring M 
Mass 

Sensing +S 
-S 

Monitoring +U 

-U 


Eurocard width 16 + 1E 
M7/24M (supp. DIN 41612) 

28,32 

30 

24 

20 

z8 

d 12 

d2 

d4 

z8 

d8 

zl6 

zl6 



Output voltage versus input voltage with load as paraneter. 



PARD at rated load 


x : 5yis /div. 
y : 50mV/div. 



B : with fi Iter 

Figure 8 
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steady state 



turn-off 



Figure 11 
turn-on 


7.5. Components specification 
V ce : 200V/dÌV. Circuit diagram figure 14. 

Lay-out of components figures 15 and 16. 


I : 0,5A/div. 
t : 5^us/div. 


V : lOOV/div. 
ce 


I c : 0,2A/div. 

t : 50ns/div. 


I c : 0,2A/div. 

V ce : 50V ' /div - 

t : 50ns/div. 


7.5.1. Resistors 

If not specified CR25. 


-c 

13- 

CR37 

-c 

~■ni- 

PR37 

-c 


PR52 

-c 


AC04 


CR68 


7.5.2. Capacitors 

If voltage not specified than working voltage 6V minimum 
10n/100 is lOnF-lOOV ceramic or foil optional 
input capacitor 2222 113 18151 
output capacitor 2222 071 16222 

C (ose) pin 8 of TDA106 ° 2222 424 32202 

470nX is X-capacitor of 470nF 

3n9Y is Y-capacitor of 3,9nF 

7.5.3. Wound_comgonents 

Tl. Power transformer: 

core EC35/17/10 wire dia in mm. 

Nj:144 turns 0,5 dia split, 2 layers' per winding portion 
^ 32 turns 0,4 dia 2 bifilair, 1 layer per v.'inding portion 
N^:144 turns 0,125 dia in 1 layer. 

S : 80^im 


M/2 


\ mains insuìation 

2x0,Imm CAB-foil 
lx0,lmm glass-fibre 


Nl/2 

Core 


Cu-foi 1 
~2Òu 


/*■ 

N 


N2 


N3 



2V/div. 


lOOmA/div. 
1 ^is /div. 



t 


lOOmA/div. 


200mA/div. 
1 ^is /div. 


T2 Current sensing AT4043/47 
Nj = 1 turns 
Ng = 100 turns 

T3 Driver AT4043/48 
= 60 turns 
Ng = 20 turns 

T4 Mains transformer TS561/1. 
V o ■ 2xl6,9V rm s 
P 0 = 3,22W 

L Q Output choke 
~~ UU25/40/13 

N = 84 turns of 1,0 dia. 


Lj Interference suppression choke AT4043/55. 


7.5.4. Heatsink 

BC639 max. length 4mm, to collector mounting pad on PCB of 
lOxlOmm^ 


80136 R th h-a 30K/W 

BUX82 R h h _ a 11.3K/W 
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Figure 14 
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H 28 to pin 28 on connector etc. 









wire connection AA, BB, etc. 

# 16 to pin 16 on connector etc. 


Figure 16 
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Nomogrammi per il calcolo 
delle dimensioni dei radiatori 
di calore dei transistori e dei diodi 


Un transistore funziona correttamente fintantoché la temperatura alla giunzione rimane al di 
sotto di quella massima fissata dal costruttore. Per ottenere questa condizione e sfruttare 
nello stesso tempo la massima potenza fornibile dal transistore occorre montare quest’ul¬ 
timo su dissipatori di calore. Nota la resistenza termica radiatore/ambiente occorrente, i 
nomogrammi presentati in questo articolo servono a calcolare le dimensioni dei radiatori 
piatti o estrusi che devono essere impiegati. 


1. - INTRODUZIONE 

il "nemico” principale di tutti i dispositivi a semi- 
conduttore è il calore, per cui più si manterrà bassa la 
temperatura alla loro giunzione più saremo sicuri che 
essi funzioneranno correttamente nel tempo. E’ per 
questo motivo che tutti i costruttori di dispositivi a 
semiconduttore fissano, per ciascun dispositivo, un va¬ 
lore massimo della temperatura alla giunzione (Tjmax) 
che non deve essere superato nelle peggiori condizioni 
in cui potrà trovarsi a lavorare il dispositivo. 

La temperatura alla giunzione dipende, com’è noto, 
sia dalla potenza dissipata nel dispositivo, sia dalle 
resistenze termiche (o impedenze Z.) associate al dispo¬ 
sitivo stesso. Da ciò consegue che un’accurata conside¬ 
razione della natura e del valore di queste resistenze 
permetterà di utilizzare quel valore massimo di dissipa¬ 
zione di potenza che nello stesso tempo non farà però 
superare alla giunzione il massimo valore di tempera¬ 
tura consentito. 

Le formule e i diagrammi (o nomogrammi) riguar¬ 


danti la scelta e il calcolo del dissipatore di calore che 
qui di seguito daremo, debbono essere considerati solo 
una guida dato che la resistenza termica di qualsiasi 
radiatore di calore dipende, di regola, da una serie di 
parametri che non è facile determinare con assoluta 
esattezza. Tra questi parametri citiamo per esempio: 

— la posizione del dispositivo a semiconduttore mon¬ 
tato nel radiatore; 

— la facilità o meno con cui l'aria può circolare intorno 
al dispositivo stesso; 

— il rapporto tra le dimensioni dei lati del radiatore; 

— l’effetto schermante dei componenti vicini; 

— il calore proveniente da questi componenti e così via. 

Terminato un dato progetto, occorrerà controllare 
il valore particolare delle temperature più critiche, fa¬ 
cendo funzionare l’apparecchiatura nelle peggiori con¬ 
dizioni di lavoro verificabili in pratica. Questo controllo 
è tanto più necessario quanto più complesso è il sistema 
di raffreddamento impiegato. 
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Fig. 1 - Resistenze termiche incontrate dal calore a partire 
dalla giunzione del dispositivo fino all'aria ambiente, 
a) dispositivo senza radiatore 
bl dispositivo munito di radiatore 


2. - La "STRADA” PERCORSA DAL CALORE 

II calore generato nel cristallo (chip) di un dispo¬ 
sitivo a semiconduttore si disperde nell’ambiente ester¬ 
no seguendo varie "strade”. Un dispositivo di piccola 
potenza non richiede in genere alcun radiatore di ca¬ 
lore: il calore, in questo caso, si trasferisce dal cristallo 
alla base di montaggio, e da questa al contenitore che 
si trova in stretto contatto con la base stessa. Il calore, 
raggiunto il contenitore, si disperde da questo nell’aria 
circostante per convezione e radiazione (figura la). 

Un dispositivo di potenza deve invece essere mon¬ 
tato su un radiatore di calore, in quanto il solo con¬ 
tenitore non sarebbe in grado in questo caso, di disper¬ 
dere nell’ambiente circostante il calore prodotto dai 
valori elevati di dissipazione in gioco. 

In questo caso, il calore "transita” dal contenitore 
al radiatore di calore fissato in stretto contatto con 
il contenitore; dal radiatore, il calore si disperde infine 
nell’aria circostante per convezione e radiazione oppure 
per conduzione se raffreddato ad acqua (figura lb). 

Nella maggior parte dei casi, il raffreddamento del 
radiatore è ad aria per cui il termine "ambiente” rife¬ 
rito in figura 1 sta ad indicare l’«aria circostante». Per 
inciso si fa presente che se l’aria circostante all’interno 
di una data apparecchiatura avesse una temperatura 
differente dall’aria dell’ambiente esterno, di ciò si do¬ 
vrebbe tener conto nel progetto del radiatore di calore; 
in particolare, si dovrebbe calcolare la resistenza ag¬ 
giuntiva che viene a crearsi tra interno ed esterno 
dell’apparecchiatura. 
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Fig. 2 - Variazione della temperatura alla giunzione e alla 
base di ìiioìitaggio nel caso in cui la durata dell'impulso 
sia breve rispetto alla costante termica del radiatore. 


3. - RESISTENZA TERMICA DI CONTATTO TRA BASE 
DI MONTAGGIO E DISSIPATORE (Rh^) 

La resistenza termica tra base di montaggio, sup¬ 
poniamo, di un transistore di potenza e il radiatore 
dipende essenzialmente: 

a) dalle dimensioni e dalla natura dell’area di contatto 

b) da) materiale (solitamente rondelle) interposto tra 
base di contatto e radiatore. 

c) dalla pressione con cui viene fissata la base di mon¬ 
taggio del transistore al radiatore di calore. 

Tenendo presente quanto sopra occorrerà che in 
sede di realizzazione del radiatore non rimangano sba¬ 
vature o (riccioli) e peggio ancora, ondulazioni dovute 
all’eccessiva pressione della punta del trapano: le due 
superfici che verranno a contatto dovranno essere per¬ 
tanto piatte, liscie e ben pulite. L’anodizzazione a cui 
solitamente viene sottoposta la superficie del radia¬ 
tore e che protegge la superficie da eventuali fenomeni 
corrosivi di natura elettrolitica, non supera in genere 
lo spessore di 50|xm, e pertanto non può influire mini¬ 
mamente sul valore della resistenza termica. 

Nonostante le precauzioni suddette, in pratica, le 
superfici di contatto rispettivamente del transistore e 
del radiatore non sono mai completamente piatte, e 
pertanto anche dopo il fissaggio potranno sempre rima¬ 
nere all’interno delle superfici a contatto delle "bolle 
d’aria”. Per eliminare quest’ultime è prassi comune 
spalmare le superfici a contatto con paste o grassi al 
silicone che con la loro viscosità, "riempiono” le sud¬ 
dette bolle. Queste sostanze inoltre alla normale tem¬ 
peratura di funzionamento del transistore, posseggono 
un’elevata conduttività termica. Per migliorare ulterior¬ 
mente quest’ultima proprietà, solitamente a queste 
paste viene aggiunta una polvere isolante, buona con¬ 
duttrice di calore. 

La resistenza termica tra base di montaggio del 
transistore e radiatore di calore (e cioè R.hmb.h) è in 
genere molto bassa rispetto a quelle esistenti tra giun¬ 
zione e base di montaggio (e cioè Rn.i-mb) e tra dissipa¬ 
tore e ambiente (e cioè R,hb. a n,b) solo nel caso in cui il 
raffreddamento del radiatore avvenga per convezione 
naturale. Se il raffreddamento avvenisse invece per aria 
forzata o ad acqua, allora sarebbe la resistenza termica 
radiatore/ambiente (e cioè R,hh. a ,nb) ad assumere valori 
molto bassi, nel qual caso una perfetta aderenza tra 
base di montaggio del transistore e radiatore sarebbe 
assolutamente indispensabile. 


4. - CALCOLO DELLA RESISTENZA TERMICA 

Osservando la figura la si vede che quando non 
viene impiegato nessun radiatore di calore, la resisten¬ 
za termica complessiva tra giunzione e ambiente è 
data da: 

i — il ni b — Rih h-mb "t” Rih mb-anib ( 1 ) 

I transistori di potenza vengono di regola montati 
su radiatore per il semplice fatto che la loro resistenza 
termica giunzione/ambiente (e cioè R,h i- am b) non è ab¬ 
bastanza bassa e tale quindi da "far uscire" dal cristallo 
tutto il calore in esso dissipato; la temperatura del cri¬ 
stallo assumerebbe in questo caso valori elevati tali 
da mettere fuori uso il dispositivo. Da qui la necessità 
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di montare il transistore su un opportuno radiatore di 
calore; nel qual caso la resistenza complessiva giun¬ 
zione/ambiente diventa: 

R,h = R rh j-mb "f - I^.th mb.b I^.th h.^mh (2) 

Per inciso è bene ricordare che, in questo caso, la 
"fuga diretta” di calore dal contenitore verso l'ambien¬ 
te (e cioè Rii. no..mb) è di pochissima entità. 

Il primo passo da fare per determinare le dimen¬ 
sioni e la natura del dissipatore da impiegare è quello 
di calcolare la massima resistenza termica radiatore/ 
ambiente (Rihh-.mb) capace di mantenere la temperatura 
alle giunzioni del dispositivo al di sotto del massimo 
valore ammissibile Per questo calcolo occorrerà in¬ 
nanzitutto sapere se il dispositivo ha un funzionamento 
continuo (in c.c.) oppure intermittente (in c.a.). 

a) Funzionamento continuo 

Nel caso di funzionamento in corrente continua, la 
massima resistenza termica del dissipatore potrà 
essere calcolata direttamente partendo dalla massi¬ 
ma temperatura della giunzione desiderata. Pertan¬ 
to, tenendo presenti le equazioni: 


T r - T amb 

Rih .imi — ( 3 ) 

P idi ( media) 


e 


Rih , mb — 


T, — Ta„b 


combinando la (2) e la (3), 

T, — Taihb 

IR ih h..iml — IR ili i. mh l^tlh ml-h 

Pioi (mi-dia) 

e sostituendo la (4) nella (5) avremo: 


(4) 


(5) 


Rih h..inih — - - Rih i n h> - li (6) 

Pun (m.dia) 

1 valori di R,h ,. mh e R,h mb.h vengono pubblicati nei 
manuali dei dati tecnici dei transistori. Pertanto, 
per conoscere il massimo valore della resistenza 
termica che dovrà avere il radiatore si potrà ricor¬ 
rere sia all’equazione (5) che alla (6). 


b] Funzionamento intermittente 

Nel caso di funzionamento ad impulsi, non possono 
essere usati i circuiti termici equivalenti riportati 
in fig. 1. In questo caso sarà più opportuno parlare 
di impedenza termica Z,h 
E’ nota l’equazione: 

T, — T* 

P„..« = - (7) 

Zlh ,-inh 

per cui avremo: 

( 8 ) 





I 

P,o. M 
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! 
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Fig. 3 - Variazione della temperatura alla giunzione e alla 
base di montaggio nel caso in cui la durata dell’impulso 
non sia piccola rispetto alla costante termica del radiatore. 


Nelle condizioni di funzionamento intermittente si 
suppone sempre che la temperatura della base di 
montaggio del transistore rimanga costante. Questa 
supposizione in pratica è sempre valida purché il 
tempo di durata dell’impulso risulti inferiore a cir¬ 
ca un secondo. 

In queste condizioni, come indicato in fig. 2, la tem¬ 
peratura della base di montaggio praticamente non 
cambia. Ciò è dovuto al fatto che i radiatori, di 
regola, posseggono un’elevata capacità termica, e 
di conseguenza, una costante di tempo termica mol¬ 
to elevata. 

L'equazione (6) può quindi ritenersi valida anche in 
questo caso solo però a condizione che la durata 
dell’impulso sia inferiore ad un secondo. Il valore 
della temperatura della base di montaggio (Tmb) si 
può ricavare dalla (8) mentre la resistenza termica 
del radiatore (R,hi..,mb) viene derivata dall’equazio¬ 
ne (6). 



Fig. 4 - Andamento della resistenza termica in funzione 
dell’area (solo un lato) in un radiatore costituito da una 
piastra di alluminio liscia annerita con spessore di 3 min 
e di forma pressocchè quadrata. 


T„,h = T, — Pini 


Zìi, 
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Fig. 5 - Volitine in (unzione della resistenza termica in un 
radiatore di alluminio annerito con alette. 


5. RADIATORI DI CALORE 

Normalmente vengono usati tre tipi di radiatori: 

1) radiatori piatti (compresi gli chassis delle apparec¬ 
chiature) 

2) radiatori presso-fusi con alette 

3) radiatori estrusi con alette 

Il materiale usato è generalmente t'alluminio; per i 
radiatori piatti in molti casi viene usato anche il rame. 
Nei transistori di piccola potenza vengono usate, per 
migliorare la dissipazione, piccole clips con alette. 

1) Finitura della superficie del radiatore e suo po¬ 
tere irradiante 

La resistenza termica di un dato radiatore dipende 
dalla finitura della sua superficie. Una superficie 
verniciata possiede di regola un grado di emissività 
(potere irradiante) superiore a quella di una super¬ 
ficie non verniciata (lucidai. Questa proprietà è più 
marcata nei radiatori piatti nei quali un terzo del 
calore viene smaltito per irradiazione. Il colore della 
vernicie non influisce sul grado di emissività; infatti, 
la resistenza termica di un radiatore piatto con su¬ 
perficie verniciata di bianco è appena superiore del 
3% a quella di un uguale 1 radiatore la cui superficie 
sia stata verniciata di nero. 

Nei radiatori con alette, la verniciatura non ha gran¬ 
de efficacia agli effetti della diminuzione della resi¬ 
stenza .termica, in quanto, in questo caso, il calore 
emesso da un'aletta può trasmettersi alle alette vi¬ 
cine; ciò nonostante, anche in questo caso, la verni¬ 
ciatura è sempre da preferire ad una superficie 
nuda. Anche Vanodizzazione e la mordenzatura delle 
superfici del radiatore tende a ridurre la resistenza 
termica. 

Le vernici metalliche a base di alluminio hanno bassi 
valori di emissività; quest’ultima è però sempre 
dieci volte superiore a quella dei radiatori con su¬ 
perficie lucida e brillante. 


2) Radiatori piatti 

Sono i tipi di radiatori più semplici. Possono pre¬ 
sentarsi come piastre metalliche separate oppure 
come parti o superfici dello chassis dell'apparec¬ 
chiatura stessa. La resistenza termica di questi ra¬ 
diatori dipende dal loro spessore, dalla loro area, 
dal particolare orientamento, dalla natura della lo¬ 
ro superfìcie, ed infine, dalla potenza dissipata dal 
transistore (o diodo) in essi montato. Irt'particolare, 
riguardo all'orientamento, c'è da dire che se montato 
orizzontalmente, un radiatore piatto presenta una 
resistenza termica due volte più grande della resi¬ 
stenza termica dello stesso radiatore montato ver¬ 
ticalmente. Questo comportamento sarà da tener 
presente quando per radiatore piatto si sfrutta lo 
chassis dell'apparecchiatura. In fig. 4 si può vedere 
l’andamento della resistenza termica di un radiatore 
piatto annerito in funzione della superficié (di un 
lato solo) con la dissipazione di potenza assunta 
come parametro. Il grafico ha una accuratezza com¬ 
presa entro il 25% per radiatori piatti pressocchè 
quadrati nei quali il rapporto lati, è inferiore a 
1,25; 1. 

3) Radiatori con alette 

In linea di principio questi tipi di radiatori potreb¬ 
bero essere realizzati impiegando un certo numero 
di radiatori piatti. E' più semplice però acquistarli 
dato che in commercio esistono radiatori ad alette 
già fatti sia presso-fusi che estrusi. Questi radiatori 
ad alette esistenti in commercio hanno più o meno 
la stessa forma, e comunque tale da far avere ai 
radiatore il minimo valore di resistenza termica. 
Il confronto quindi tra i vari tipi esistenti in com¬ 
mercio, più che sulla forma dovrà essere fatto sul 
volume da essi occupato. Un tale confronto è pre¬ 
sentato graficamente in fig. 5 e vale per radiatori 
con alette disposte verticalmente. Anche in questo 
caso, il grafico è preciso entro il 25%. 
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Fig. 6 - Sezioni dei lipi 30D e 40D di radiatori ad estrusione. 
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6. - CALCOLO DELLE DIMENSIONI DEL RADIATORE 


orizzontale 


orientamento 


verticale 


Abbiamo visto come si calcola il massimo valore 
di resistenza termica ammissibile superato il quale il 
transistore può andare incontro alla sua distruzione. 
In questo capitolo vedremo invece il tipo e le dimen¬ 
sioni più adatte che deve avere un dato dissipatore 
di calore in modo da avere un valore di resistenza ter¬ 
mica più basso possibile, e poter quindi dissipare la 
maggior quantità di calore possibile e mantenere quin¬ 
di la temperatura delle giunzioni del dispositivo molto 
al di sotto della massima soglia ammissibile. 

Innanzitutto occorrerà considerare le due condi¬ 
zioni classiche di raffreddamento possibili, e cioè; il 
raffreddamento ad aria naturale e quello ad aria for¬ 
zata. 

a) Raffreddamento ad aria naturale 

Le dimensioni da assegnare al radiatore (piatto o 
estruso con alette non ha importanza) possono es¬ 
sere ricavate dai grafie' riportati in fig. 10. 
Premettiamo però che i valori di resistenza termica 
radiatore/ambiente (e cioè R th h-amb ) in funzione delle 
dimensioni del radiatore, forniti da questi grafici 
non sono esatti in modo assoluto (questa precisa¬ 
zione vale anche per gli analoghi grafici dati da 
altri costruttori di dispositivi a semiconduttori). 
Ciò per l’ovvio motivo che le condizioni reali in cui 
viene a lavorare il dispositivo, in genere, non sono 
l’esatta riproduzione di quelle che sono servite per 
tracciare i grafici in questione. E’ per questo motivo 
che i valori pratici di resistenza termica possono 
differire da quelli dati dai grafici fino ad un massimo 
del 10%. 

Da ciò consegue che la misura delle varie tempera¬ 
ture dovrà essere effettuata ad apparecchiatura fi¬ 
nita; e ciò vale in particolare per quei casi in cui le 
condizioni termiche reali sono particolarmente cri¬ 
tiche. 

Fatta questa premessa, elenchiamo qui di seguito 
le condizioni che bisogna realizzare per poter usare 
i grafici di fig. 10. 

1 ) il raffreddamento deve avvenire a circolazione 
naturale dell’aria (e cioè a convezione naturale e 
assenza di "sacche” di aria calda) 

2) la temperatura ambiente deve essere di circa 
25 °C, e dovrà essere misurata ad una distanza di 
50 mm al di sotto del bordo del radiatore (vedi 
figura 7) 

3) la pressione atmosferica dovrà essere di circa 
10 s N/m’ 

4) il radiatore non dovrà aver vicino altri radiatori 

5) tra la faccia (o il bordo inferiore) del radiatore 
e la base dell’apparecchiatura dovrà esserci una 
distanza di circa 100 mm (vedi ancora fig. 7) 

6) il transistore dovrà essere montato pressoché al 
centro del radiatore (ciò non vale per i radiatori 
ad alette a causa della loro ottima conducibilità 
di calore). 

Realizzate queste condizioni, le dimensioni del dissi¬ 
patore potranno essere calcolate nella seguente ma¬ 
niera (fig. 9), questa fig. schematica indica la ma¬ 
niera con cui si deve usare il grafico vero e proprio 
riportato in fig. 10. 
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Fig. 7 - Condizioni da realizzare per poter servirsi del 
nomogramma di fig. 10. 
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Fig. 8 - Ubicazione in un unico radiatore di due transi¬ 
stori che dissipano uguale potenza. 


Lunghezza estrusione (mm) 


955/42 




Fig. '■) - Guida per l'utilizzazione del nomogramma ili fig. 10. 
Si pane dal valore di resistenza tennicu desidei aio (qua¬ 
drante 1 ) e seguendo le varie treccie si un iva a determinare 
l'area che dovrà avere il radiatore, nel caso questo sia 
piatto (quadrante 4), oppure la lunghezza del medesimo 
ne! caso in cui questo sia ad estrusione (quadrante 3i. 
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Lunghezza dissipatore estruso(mm) 
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Fig. 10 - Nomogramma per il calcolo dell'area o della lunghezza di un radiatore rispettivamente piatto o estruso, quando 
si conosce il valore della resistenza termica desiderato. 


1) Partire dal valore di resistenza termica radia¬ 
tore/ambiente da ottenere (R,hh- a mh) indicato a 
destra in basso nel quadrante 1. Dirigersi oriz¬ 
zontalmente fino ad incontrare il grafico riguar¬ 
dante l’orientamento e il tipo di superficie carat¬ 
teristici del radiatore in questione. 

2) 'Da questo punto di intersezione dirigersi verti¬ 

calmente nel quadrante 2 fino ad intersecare il 
grafico che indica il valore di dissipazione che 
interessa 

3) Dal punto di intersezione con il grafico della 
dissipazione dirigersi di nuovo orizzontalmente 
verso il quadrante 3 fino ad incontrare il grafico 
che indica lo spessore desiderato (se il radiatore 
è piatto! oppure il tipo di estrusione usata. 

4) Nel caso si sia scelto un radiatore estruso, ri¬ 


manendo nel quadrante 3, si tracci una retta 
verso l'alto in modo da sapere la lunghezza del 
radiatore estruso scelto. (Le figure 6a e 6b ripor¬ 
tano, in sezione, le dimensioni delle estrusioni 
30D e 40D). 

5) Nel caso invece sia stato scelto un radiatore piat¬ 
to, (sempre partendo dal quadrante 3) si tracci 
una retta diretta verso il basso fino ad incontrare 
la curva relativa al tipo di contenitore del transi¬ 
store (o diodo) impiegato. 

6) Da questo punto di intersezione si tracci una 
retta orizzontale diretta verso sinistra così da 
poter leggere l’area che dovrà avere il radiatore 
piatto scelto. 

7) Attenzione! Le dimensioni del radiatore piatto 
non dovranno superare il rapporto 1,25:1. 
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Fig. 11. - Resistenza termica in un radiatore estruso (40D) 
in funzione della lunghezza nel caso di raffreddamento na¬ 
turale o ad aria forzata. 


Le curve che nel grafico di fig. 10 si trovano nel 
quadrante 2 tengono conto della non linearità inter¬ 
corrente tra la caduta di temperatura ai capi del 
radiatore e le perdite della potenza dissipata. Succe¬ 
de pertanto che rimanendo inalterato il valore della 
resistenza termica avremo che ad un aumento della 
potenza dissipata corrisponderà una diminuzione 
nelle dimensioni del radiatore. 

Facciamo un esempio a dimostrazione di ciò. 

Un radiatore estruso verniciato, montato vertical¬ 
mente deve avere una resistenza termica R,h t,.™b 
massima di 2,6 °C/W alle potenze rispettivamente 
di 5 W e 50 W. 

Si parta da una R, h di 2,6 °C/W riportata nel 
quadrante 1 del nomogramma e dopo aver interse¬ 
cato prima la retta a 5 W e dopo quella a 50 W 
(quadrante 2), si vede che scegliendo un radiatore 
estruso tipo 30D, questi dovrà essere lungo llOmm 
nel caso di una dissipazione di 5 W e 44 mm nel 
caso di dissipazione di 50 W. 

Quest’ultimo caso (dissipazione 50 W) richiederà un 
dissipatore più corto in quanto la differenza di tem¬ 
peratura è 10 volte più grande del caso con dissi¬ 
pazione di 5 W. 

b) Raffreddamento ad aria forzata 

Nel caso in cui la resistenza termica dovesse essere 
inferiore ad 1 °C/W oppure se il radiatore non po¬ 


tesse avere le dimensioni richieste, il raffreddamento 
del radiatore dovrebbe essere effettuato mediante 
aria forzata (ventilatore). In questo caso, a parte le 
dimensioni del radiatóre, la resistenza termica ver¬ 
rebbe a dipendere esclusivamente dalla velocità del 
flusso d’aria. Se il getto d’aria è parallelo alle alette 
di raffreddamento ed ha una discreta velocità 
(v > 0,5 m/s), la resistenza termica non verrà più 
a dipendere dal, valore di dissipazione e dall’orien¬ 
tamento del radiatore. 

Fenomeni di turbolenza dell’aria potrebbero però 
inflùire sui valori di resistenza termica in prece¬ 
denza calcolati. 

La fig. 11 indica l'andamento della resistenza termi¬ 
ca in funzione della lunghezza in un radiatore estru¬ 
so ad alette; si noti la notevole riduzione di detta 
resistenza nel caso venisse impiegato un raffredda¬ 
mento ad aria forzata; il grafico indica anche che in 
questo caso è possibile ridurre La lunghezza del 
radiatore medesimo. 

In fig. 12 è dato l’andamento della resistenza ter¬ 
mica in funzione dell’area di un radiatore piatto 
raffreddato con aria forzata. Anche in questo caso, 
l’orientamento e la potenza dissipata influiscono 
.minimamente sul valore della resistenza termica. 
Si suppone, naturalmente, che il flusso d’aria sia 
abbastanza veloce. 

(da Tftchnieal Information Philipt) 



Fig. 12 - Resistenza termica di dissipatori di rame (spessore = 2 mm) oppure di alluminio (spessore = 3 mm) in condizioni 
di raffredamento naturale (convezione) e di raffreddamento forz.ato. I grafici valgono per un contenitore TO-3. (a destra) 
radiatore con superficie annerita, (a sinistra) radiatore con superficie lucida. 
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DATA SHEETS DEI DIODI, 

DEI TRANSISTORI E DEI CIRCUITI 
INTEGRATI 
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SY179 


BY179 


BRIDGE RECTIFIER ASSEMBLY 


Plastic encapsulated bridge rectifier assembiy comprising four Silicon doublé diffused diodes. It is 
primarily intended for equiprnem drawing i\s power from mains with frequencies up to 400 Hz. 


QUICK REFERENCE DATA 


Input 

R.M.S. voltage 

V I(RMS) 

max. 

280 V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 

800 V 

Output 

Continuous voltage 
with C load 

v 0 


400 V 

with R load 

v 0 


255 V 

Average current 

with R load up to T arr ,b = 40 °C 

l 0 

max. 

1 A 

Repetitive peak current 

'ORM 

max. 

5 A 


MECHANlCAL DATA Dimensions in mm 

SOD-28 


chamfer to 
indicate positive 



The sealing of thè plastic envelope withstands thè accelerated damp heat test of 1EC recommendation 
68-2 (test D, severity IV, 6 cycles). 


SOLDERING AND MOUNTING NOTES 

1. The maximum permissible contact time for thè solderingiron orbath is3 seconds. 

2. If thè soldered joints are at least5 mm from thè seal, thè maximum permissible 
temperature of thè soldering iron or bath is 270 °C. If thè joints are between 
1.5 mm (min) and 5 mm from thè seal, thè maximum permissible temperature 
is 250 °C. 

3. Avoid hot spots due to handling or mounting; thè bodyof thè device mustnot come 
into contact with or be exposed to a temperature higher than 150 °C. 



All information applies to mains frequencies up to 400 Hz. 

RATINGS Limiting values inaccocdance with thè Absojufe Maximum System (1EC 134) 


Input 


R.M.S. voltage 

V I(RMS) 

max. 

280 

^ > 

Crest working voltage 

V IWM 

max. 

400 

V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 

800 

V 

Non repetitive peak voltage; t_ 10 ms 

VlSM 

ma:.. 

800 

V 

Non repetitive peak current (see also page 6) 

*1SM 

max. 

25 

A 

Output 





Average current with C load 

See pages 

4 and 5 



Average current with R and L load 
up to Tg^ = 40 °C (see also page 5) 

io 

max. 

1 

A 

Repetitive peak current 

■ORM 

max. 

5 

» 

Tem peratures 





Storage temperature 

T stg 

-55 to +125 

°C 

Junction temperature 

T J 

max. 

125 

°c 


THERMAL resisi ance 

Effeet of mounting on thermal resistance R t h j- a 


The quoted values apply when no other ieads run to thè tie-points. If leads of other 
dissipating components share thè same tie-points, thè thermal resistance ' ili be 
higher than that quoted. 

1. Mounted to solder tags at a j --- 

lead-length a > 5 mm. Rth j-a = 40 °C/W 


2. Mounted on printed-wiring board at a = maximum 
lead-length. Rth j-a = 50 °C/W 

3. Mounted on printed-wiring board at a 
lead-length a = 5 mm. Rth j-a = 55 °C/W 

4. Mounted on printed-wiring board at a 

lead length a = 1.5 mm. R^ j_ a = 60 °C/W 
(distance -a- including printed-wiring board thickness) 



»0J" 


From thè lefthand graph thè total power dissipationcan be found as a function of thè 
average output current. 

The parameter a = per diode c j e p eilc | JS on ojR, c, and ^ and can b e 

IpAV P er dxode L L 

found from existing graphs. 

See Application Book: RECTIFIER DIODES. 

Once thè power dissipation isknown, thè max. permissible ambient temperature fol- 
lows from thè righi hand graph. 

For thè series resistance, added co limit thè initial peak rectifier current, thè re- 
quired minimum value can be found from thè upper graph on page 6. 

JR-diff is shown on page 5, left hand upper graph. 












































































































































































BY179 


BY179 



?.5-:_ 


mount/ng method 1 (see page 3) 

maximum permìssible overage output 
current for R and l load 

V I(RMS) up to 280V 
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EXAMPLE: rectifier with C Toad 
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BY224 SERIE: 


:Y224 SERIES 


Silicon bridge rectifiers 


A 


SILICON BRIDGE RECTIFIERS 

Ready-for-use mains full-wave bridges, each consisting of four doubfe-diffused Silicon diodes, in a 
plastic encapsutation. The bridges are intended for use in equìpment suppiied from mains with r.m.s. 
voltages up to 280 V and are capable of delivering up to 1000 W into capacitive loads. They may be 
used in free air or clipped to a heatsink. 


QUICK REFERENCE DATA 


Input 


8V224-400 

600 V 

R.M.S. voltage 

V|(RMS) 

max. 220 

280 V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 400 

600 V 

Non-repetitive peak current 

>ISM 

max. 

100 A 

Peak inrush current 

'lIM 

max. 

200 A 

Output 

Average current 

'OIAV) 

max. 

4,8 A 


MECHANICAL DATA (see also Fig.ta) ' Dìmensions in mm 



Net mass: 6,8 g 

Accessories suppiied o*i request: 56366 (clip); for mounting instructions see data 56366. 

The sealing of thè plastic withstands thè accelerated damp heat test of IEC recommendation 68-2 
(test D, severity IV, 6 cycles). 


THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base R t ^ j. m b = 4,0 °C/W 

infiuence of mounting method 
1. Free-air operation 

The quoted values of R t h j. a should be used only when no loads of otber dissipating components run to 
thè sa me tie-point (see Fig. 3), 

Thermal resistance from junction to ambient in free air 
a. Mounted on a printed-circuit board with 4 cm 5 


of copper laminate to + and - leads 
b. Mounted on a printed-circuit board with 

Ah j-a 

19,5 

°c/w 

minimal copper laminate 

2. Heatsink mounted with clip (see mounting instructions) 

Thermal resistance from mounting base to heatsink 

R th j-a = 

25 

°c/w 

a. With zinc-oxide heatsink compound 

Ah mb-h = 

1,0 

°c/w 

b. Without heatsink compound 

Ah mb-h = 

2,0 

°c/w 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

1. Soldered joints must be at least 4 mm from thè seal. 

2. The maximum permissibie temperature of thè soldering iron or bath is 270 °C; contact with thè 
joint must not exceed 3 seconds. 

3. Avoid hot spots due to handling or mounting; thè body of thè device must not come into contact 
with or be exposed to a temperature higher than 150 °C. 

4. Leads should not be bent iess'than 4 mm from thè seal. Exert no axial pulì when bending. 

5. Recommended force of clip on device is 120 N (12 kgf). 

6. The heatsink should be in contact with thè entire mounting base of thè device and heatsink 
compound should be used. 

CHARACTERISTICS 

Forward voltage (2 diodes in series) 


l F = 10A;Tj = 25 °C 

V F 

< 2,3 V“ 

Reverse current (2 diodes in parallel) 

V R = v IWMmax; T j = 25 °C 

'r 

< 200 pA 


* Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


Fig. la 


j 3 Cj~j3 



A versìon with cranked pins (as shown in figure la) is available on request. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Input 


BY224 

o 
? 1 

600 

Non-repetitive peak voltage (t < 10 nis) 

V|SM 

max. 

400 

600 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 

400 

600 

Cresi working voltage 

VlWM 

max. 

350 

400 

R.M.S. voltage (sine-wave) 

V I(RMS) 

max. 

220 

280 

Non-repetitive peak current 

haìf sine-wave; t = 20 ms; with reapplied Viw^max 

Tj = 25 °C prior to surge 

'ISM 

max. 


100 

Tj = 150 °C prior to surge 

l|SM 

max. 


85 

Peak inrush current (see Fig. 6) 

'MM 

max. 


200 

Output 

Average current (averaged over any 20 ms period; 
see Figs 2 and 3) 

heatsink operation up to T m b = 90 °C 

'O(AV) 

max. 


4,8 

free-air operation at T arn K = 45 °C; 

(mounting method la) 

'OiAV) 

max. 


2,5 

Repetitive peak current 

'ORM 

max. 


50 

Temperature* 

Storage temperature 

T stg 


-40 to +150 

Junction temperature 

T i 

max. 


150 



Fig. 2 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
graph) and thè maximum permissibie ambient temperature. 

Output form factor a 0 = loiRMSI^OÌAV! * 0,707 x iFtRMSI^FIAV) P ar diode - 
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BY224 SERIES 


Silicon bridge rectifiers 


BY224 SERI 



Fig. 3 The right-hand pari shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
graph) and thè maximum permissible temperatures. 

Output foriti factor a 0 ■ lofRMSl^OIAV) * 0,707 x .1F(RMS)'' 1 F (AVI per diede. 


7272590.1 




7Z72357 5 


The graph takes thè possibility of thè 
following spreads into account: 
mainsvoitage +10% 
capacitance +50% 
resistan ce -10?& 


Fig. 6 Minimum value of thè total series resistance R tot (including thè transformer resistance) 
required to lìmit thè peak inrush current. 


7Z72373.2A 



APPLICATION INFORMATION 



7Z7M9B 


(1) External capacitor. 

Fig. 7 Because smoothing capacitor C2 is not always connected directly across thè bridge (a suppression 
network may be shed between capacitor and bridge as shown), it is necessary to connect a capacitor of 
about 1 fiF, CI, between thè + and - terminals of thè bridge. This capacitor should be as dose to thè 
bridge as possible, to give optimum suppression of maìns transients. 



Fig.8 









































































































































































































































































































































































































































BY257 


BY257 


J V. 


Silicon bridge rectifier 


J V 


SILICON BRIDGE RECTIFIER 


Ready-for-use full-wave bridge rectifier in a plastic encapsulation. The bridge is intended for use in 
equipment supplied from mains with r.m.s. voltages up to 280 V and is capable of delivering output 
currents up to 1.5 A. 

QUICK REFERENCE DATA 


Input 




R.M.S. voltage 

v i|HMS) 

max. 

280 

Repetitive peak voltage 

V 1RM 

max. 

600 

Non-repetitive peak current 

i|SM 

max. 

50 

Output 




Average current 

'OAIV) 

max. 

1.5 . 


MECHANICAL DATA Dimensions in min 

Ffg. 1 SOD-28 


chamfer to 
indicate positive 



The sealing of thè plastic envelope withstands thè accelerated damp beat test of IEC recommendation 
68—2 (test D, severity IV, 6 cycies). 


RAT1NGS 

Limiting vaiues in accordance with thè Absolute Maximum System (!EC 134) 


Input 


Non-repetitive peak voltage (t * 10 ms) 

V ISM 

max. 

600 

V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 

600 

V 

Crest working voltage 

V IWM 

max. 

400 

V 

R.M.S. voltage (sine-wave) 

V I(RMSI 

max. 

280 

V 

Non-repetitive peak current;* 
half sine-wave; t = 20 ms;with reapplied V|WMmax 

Tj ® 150 °C prior to surge 

hSM 

max. 

50 

A 

Output 





Average current (averaged over any 20 ms period; 
see Fig.3) 

free-air operation at T am b = 45 °C; 

(mountìng method a) 

'OIAVI 

max. 

1.5 

A 

Repetitive peak current 

lORM 

max. 

10 

A 

Temperature* 





Storage temperature 

T stg 

—55 to +150 

OC 

Junction temperature 

T i 

max. 

150 

OC 


THERMAL RESISTANCE 
Influence of mountìng method 

1. Free-air operation 

The quoted vaiues of R t h j_ a should be used only when no leads of other dissipating components run 
to thè same tie-point. 

Therma! resistance from junction to ambient in free air 
a. Mounted on a printed'Circuit board with 4 cm 2 


of copper laminate to + and — leads 

R th j-a 

= 

38 

°C/W 

b. Mounted on a printed-circuit board with 
minimal copper laminate; 1.5 mm lead length 

R th j-a 


52 

°c/w 

c. Mounted on a printed-circuit board with 

minimal copper laminate; maximum lead length 

R th j-a 

= 

44 

°c/w 


MOUNTÌNG INSTRUCTIONS 

1. The maximum permissible temperature of thè soldering iron or bath is 270 °C; it must not be in 
contact with thè joint for more than 3 sec’onds. 

2. Avoid hot spots due to handling or mountìng; thè body of thè device must not come into contact 
with or be exposed to a temperature higher than 150 °C. 

3. Exert no axial pulì when bending. 

CHARACTERISTICS 

Forward voltage (2 diodes in series) 

l F = 2A;Tj=25°C V F < 2.1 V* 


OPERATING NOTES 

The various components of junction temperature rise above ambient are illustrated below. 


junction 



The thermal resistance between envelope and tie-point and between envelope and ambient depend on 
lead length: 


lead length 

1.5 

5 

10 

15 

max. 

mm 

R th e-tp 

1.2 

4 

8 

12 

15.2 

°C/W 

R th e-a 

110 

87 

73 

65 

60 

o.C/W 


The thermal resistance between tie-point and ambient depends on thè mountìng method. For mountìng 
on a 1.5 mm thick epoxy-glass printed-Circuit board with a copper-thickness > 40 pm, thè following 
vaiues apply: 

1. Mountìng with minimal copper laminate: R^h tp-a = 70 °CAW 

2. Mounted on a printed-circuit board with a copper laminate to thè + and — lead of: 

1 cm 2 : R t h tp-a = 55 °C/W 
2.25cm 2 : R th tp . a = 45 °C/W 
4 cm 1 : R th tp-a = 40 °C/W 

Note: Any temperature can be calculated by using thè dissipation graphs and thè above thermal modet. 


FREE-AIR OPERATION 





Fig.3 The right-hand part shows thè interrelationshìp between thè power (derived from thè left-hand 
graph) and thè maximum permissible ambient temperature. 

Output form factor a 0 = iQfRMSl^OfAV) = 0.707 x IpiRMSÌ^FjAV) P er diode. 


*Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 
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BY257 


yv 


Silicon bridge rectifier 


BY257 


'iSM 
(A) 

50 

40 

30 

20 

10 

0 

10“ 2 IO -1 1 10 duration (*} IO 2 

Fig.4 Maximum permissible non-repetitive peak input current based on sinusoidal currents {f = 50 Hz); 
Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied Vj^Mmax; 


Fig,5-Tj = 25 °C;-Tj = 150 °C; 

2 diodes in series 





0 12 3 R tot (ft) 




7272367.1 


The graph takes thè possibility of thè 
following spreads into account: 
input voltage +10% 
capacitance +50% 
resistance -10% 


Fig.6 Minimum value of thè total series resistance R tot (including thè transformer resistance) required 
to limìt thè peak inrush current. 


216 


Y 


PHILIPS 


Y 


December 1979 





































































































































































































































BY260 SERIES 

_ J 




Silicon bridge rectifiers 


J 


BY260 SERIES 

V_ 


SILICON BRIDGE RECTIFIERS 


Ready for use full-wave bridge rectifiers in a plastic encapsutation. 

The bridges are intended for use in equipment supplied from a.c. with r.m.s, voltages up to 420 V and 
are capable of delivering output currentsup to 12A. They are also suitable for use in hi-fi audio equip- 
ments and low-vo)tage industriai power supplies. They may be used in free air or on a heatsink. 

QUICK REFERENCE DATA 


Input 


BY260—200 

400 

600 


R.M.S. voltage 

V I(RMS) 

max. 140 

280 

420 

V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 200 

400 

600 

V 

Non-repetitive peak current 

hSM 

max. 

125 


A 

Peak inrush current 

'lIM 

max. 

250 


A 

Output 

Average current 

'OIAVÌ 

max. 

12 


A 


MECHAN1CAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1. 



RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134). 


Input 

8Y260- 

-200 

400 

600 


Non-repetitive peak voltage (t ' 10 ms) Vism 

max. 

200 

400 

600 

V 

Repetitive peak voltage v| rm 

max. 

200 

400 

600 

V 

Crest working voltage Vjwm 

max. 

200 

400 

600 

V 

R.M.S. voltage (sine-wave) V |(RMS) 

max. 

140 

280 

420 

V 

Non-repetitive peak current 
half-sinewave; t = 20 ms; with reapplied Vjvy[^ max 

Tj = 25 °C prior to surge 

'ISM 

max 

125 

A 

Tj ( = 150 °C prior to surge 

hspji 

max 

100 

A 

Peak inrush current (see Fig. 5) 

1 ! IllVi 

max. 

250 

A 

Output 

Average current (averaged over any 20 ms period) 
heatsink operation up to T m ^ = 60 °C (R-load) 

*0{AV) 

max. 

12 

A 

heatsink operation up to T m b = 60 °C (C-load) 

'OiAV! 

max. 

7.5 

A 

Repetitive peak current 

! ORM 

max. 

20 

A 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 

—55 to +150 

OC 

Junction temperature 

T i 

max. 

150 

°C 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mountìng base 

^th j-mb 

= 

4.5 

°C/W 

CHARACTERISTICS 

Forward voltage (2 diodes in series) 
l F = 7 A; Tj = 25 °C 

V F 

< 

2.0 

V* 

Reverse current (2 diodes in paralleli 

V R“ v IWMmax- T j“ 100 °C 

1 R 

< 

150 

//A 


’Measured under pulse conditions to avoìd excessive dissipation. 
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'0 £ iO ' i duration <s) 10 

Frg.3 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. input current based on sinusoidal currents {f = 50 Hz); 
Tj = 150 °C prior to surge, with reappliedViwMmax- 



IS(RMS) 


3 Vp(V) 4 


Fig.4 Two diodes in series; 

-Ti = 25 °C;-T: = 150 °C 



0 2 4 6 R tot {«) 8 




7Z72 367.1 


The graph takes thè possibìlity of 
thè following spreads into account: 

mains voltage +10% 
capacitance +50% 
resistance —10% 


Fig.5 Minimum value of thè total series resistance R tot (including thè transformer resistance) required 
to limit thè peak inrush current. 


Fig.2 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
graph) and thè maximum permissible temperatures. 


























































































































































































































































































































































































































































BY261 SERIES 


Silicon bridge rectifiers 


BY261 SERIE': 


SILICON BRIDGE RECTIFIERS 


Ready for use full-wave bridge rectifiers in a pfastic encapsulation. 

The bridges are intended for use in equipment supplied from a.c. with r.m.s. voltages up to 420 V and 
are capable of delivering output currents up to 25A. They may be used in free air or on a heatsink. 

QUICK REFERENCE DATA 


Input 


BY261-200 

400 

600 


R.M.S. voltage 

V I(RMS) 

max. 140 

280 

420 

V 

Repetitive peak voltage 

V IRM 

max. 200 

400 

600 

V 

Non-repetitive peak current 

hSM 

max. 

320 


A 

Peak inrush current 

■lIM 

max. 

do 


A 

Output 






Average current 

'O(AV) 

max. 

25 


A 

MECHANICAL DATA 



Dìmensions in mm 

Fig. 1 









RATINGS 

Limitìng values in accordance with thè Abso/ute Maximum System (IEC134). 


Input 

Non-repetitive peak voltage (t • 10 msi 
Repetitive peak voltage 
Crest working voltage 
R.M.S. voltage (sine-wave) 



BY261 

-200 

400 

600 

V ISM 

max. 

200 

400 

600 

V IRM 

max. 

200 

400 

600 

V IWM 

max. 

200 

400 

600 

V I!RMS) 

max. 

140 

280 

420 


Non-repetitive peak current 
half sinewave; t = 20 ms;with reapplied VjWMmax 
Tj = 25 °C prior to surge 
Tj = 150 °C prior to surge 

Peak inrush current (see Fig. 5) 

Output 

Average current (averaged over any 20 ms periodi 
heatsink operation; up to T m b = 55 °C (R-load) 
heatsink operation; up to T m b = 55 °C (C-load) 

Repetitive peak current 

Temperatures 

Storage temperature 

Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

CHA RACT ERI STI OS 

Forward voltage (2 di od es in series) 
l F = 12A;T j = 25°C 

Reverse current (2 diodes in paralleli 
VR = V IWMmax ;Tj=100°C 


f ISM max. 320 

IjSM max. 250 

lltM max. 340 

( 0{AV) max. 25 

'OjAVi max. 18 

•ORM max. 75. 

T s tg —55to+175 

Tj max. 175 

R thj-mb = 2.5 


V F : 2.3 

Ir 200 


*Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


V 

V 

V 

V 


A 

A 


A 


°C 

°C 


°CAV 


pA 




Fig.3 Maximum permissìble non-repetitive r.m.s. input current based on sinusoidal currents (f = 50 Hz); 
Tj* 150 °C prior to surge; with reapplied V|WMmax- 




2 V F (V) 3 


Fig.4 Two diodes in series; 



0 12 3 R lot (fi) 4 



The graph takes thè possibility of 
thè following spreads into account: 

input voltage +10% 
capacitance +50% 
resistance —10% 


Fig. 5 Minimum value of thè total series reistance R tot (including thè transformer resistance) required 
to limtt thè peak inrush current. 


Fig. 2 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derìved from thè left-hand 
graph) and thè maximum permissible temperatures. 
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W29 SERIES 



BYW29 SERIES 


VERY FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass-passivated, high-efficiency, eutectically-bonded rectifier diodes in plastic envelopes, featuring low 
for- ard voltage drop, very fast reverse recovery times, very low stored charge and non-snap-off. They 
are intended for use in switched-mode power supplies, and high-frequency eìreuits in generai, where 
low conduction and switching losses are essential. The series consists of normal polarity (cathode to 
mounting base) types. 


QUICK REFERENCE DATA 




BYW29-50 

100 

150 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 50 

100 

150 V 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 

7 

A 

Forward voltage 

Vf 


0,85 

V 

Reverse recovery time 

*rr 


, 35 

ns 


MECHANICAL DATA 


Fig. 1. 


10,3 

max 


I 3,6 


© 


B 


3,5 max 
not tinned 


F 


1,3-* 

max 

(2x) 


5,1 

max 


Dimensions in mm 


mounting 

base - 1 

(see note) 


12,7 

min 


5,9 
min 

♦ 15,8 
max 


•- 0,6 

-2,4 


77?6‘ 



Note: The exposed metal mounting base is directly connected to thè cathode. 

Accessories supplied on request: see data sheets Mounting instructions and accessories for TO-220 
envelopes. 


THERMAL RESISTANCE 


^th j-mb 
Ztf 


From junction to mounting base 

Transient thermal impedance; t = 1 ms ,, 

A thj-mb 

Influence of mounting method 

1. Heatsink mountf d with clip (see mounting instructions) 

Thermal resistance from mounting base to heatsink 

a. with heatsink compound Q 

H thmb-h 

b. with heatsink compound and 0,06.mm maximum mica insulator R th b . h 

c. with heatsink compound and 0,1 mm maximum mica insulator (56369) R t h m b-h 

d. with heatsink compound and 0,25 mm maximum alumina 
insulator (56367) 

e. without heatsink compound 

2. Free-air operation 


^th mb-h 
mb-h 


2,7 °C/W 
0,26 OC/W 


0,3 °C/W 
1,4 °C/W 
2,2 °C/W 

0,8 °C/W 
1,4 °C/W 


The quoted values of R th j. a should be used only when no leads of other dissipating components r 
thè same tie point. H 

Thermal resistance from junction tq ambient in free air: 
mountrd on a printedcircuit board at a = any lead length and with 
copper laminate 


*^th j- 


60 °C/W 


Voi 



7Z78243 Fig. 2. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute 
Vottages* 

Non-repetitive peak reverse voltage 
Repetitive peak reverse voltage 
Crest v arking reverse voltage 
Continuous reverse voltage 

Currents 

Average forward current; switching losses 
negligible up to 500 kHz 
sinusoidal; up to T m b - 125 °C 
square-wave; fi ~ 0,5; up to T m b = 125 °C 
R.M.S. forward current 
Repetitive peak forward current 
Non-repetitive peak forward current; t = 10 ms; 
half sine-wave; Tj = 150 °C prior to surge; 
with reapplied V RW f.lmax 
Pt for fusing (t - 10 ms) 

Temperatures 
Storage temperature 
Junction temperature 


Maximum System (IEC 134) 


BY.W29-50 

100 

150 

VRSM max. 50 

100 

150 V 

Vrrm nax- 50 

100 

150 V 

V R W M max. 50 

100 

150 V 

V r max. 50 

1 3 

o 

_ 

150 V 


'F(AV) 

max. 

7 

A 

'F(AV) 

max. 

7,6 

A 

'FtRMS) 

max. 

12 

A 

'frm 

max. 

80 

A 


FSM 

max. 

80 

A 

Pt 

max. 

32 

A' 


"Fstg 


-40 to +150 

°C 

Ti 

max. 

150 

°c 


CHARACTERISTICS 


Forward voltage 
l F = 5 A; Tj = 100 °C 
l F = 20 A; Tj = 25 °C 
Re>*erse current 

V R ” v RWMmax.’ T j ' '00 °C 
Reverse recovery when switched from 
l F = 1 A to Vr ' 30 V with -di F , di = 50 A/ps; Tj = 25 °C 
Recovery ti me 

l F = 2 A to Vr 30 V with —dl F /dt = 20 A/us; Tj = 25 °C 
Recovered charge 
Recovery time 

Forward recovery when switched to l F = 1 A 
with di p/dt = 10 A fis 
Recovery voltage 


V F : 0,85 V‘ 

V F ! 1,3 v- 

I r 0,6 mA 

t rr 35* ns 

Q s 15 nC 

t rr < 50 ns 

V fr typ. 1,0 V 



* To ensure thermal stability: R tb j. a - 16 °C/W (continuous reverse voltage). 


* Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 
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BYW29 SERIES 


J Y 


Very fast recovery rectifier diodes 


BYW29 SERI 


J Y 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

1. The device may be soldered directly into thè Circuit, but thè maximum permissible temperature of 
thè soldering iron or bath is 275 °C; it must not be in contact vvith thè joint for more than 5 
seconds. Soldered ioints must be at least 4,7 mm from thè seal. 

2. The teads should not be bent less than 2,4 mm from thè seal, and should be supported durìng 
bending. 

3. It is recommended that thè circuii connection be made to thè cathode tag, rather than direct to thè 
heatsink. 

4. Mounting by rneans of a spring clip is thè best mounting method because it offers: 

a. a good thermal contact under thè crystal area and stightly lower R^ m b-h values than screw 
mounting. 

b. safe isolation for mains operation. 

However, if a screw is used, it should be M3 cross-recess pan head. Care shouid be taken to avoid 
damage to thè plastic body. 

5. For good thermal contact heatsink compound should be used between base-piate and heatsink. 
Values of mb-h 9' ven for mounting with heatsink compound refer to thè use of a metallìc-oxide 
loaded compound. Ordinary silicone grease is not recommended. 

6. The device should not be pop-rivetted to thè heatsink. However, it is permissible to press-rivet 
providing that rivets of soft material are used, and thè press forces are slowly and carefully controlied 
so as to avoìd shock and deformation of either heatsink or mounting tab. 

OPERATING NOTES 

Dissipation and heatsink considerations: 

a. The various components of junction temperature rise above ambient are illustrated below: 



b. The method of using Figs 5 and 6 is as follows: 

Starting with thè required current on thè I F(AV) ax ' s ' trace upwards to meet thè appropriate form 
factor or duty factor curve. Trace righi horizontally and upwards from thè appropriate value on thè 
T am b scale. The intersection determines thè m b. a . The heatsink thermal resistance value 
(Rth h-a) can now be calculated from: 

Rth h-a = ^th mb-a — ^th mb-h- 

c. Any measurement of heatsink temperature should be made immediately adjacent to thè device. 



Fig. 6 The right-hand pari shows thè interrelationship between thè power {derived from thè left-hantì 
parti and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses and switching losses up to f = 500 kHz. 



'F(AV)-'firmisi*^? 



Fig. 5 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè teft-hand 
part) and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses and switching losses up to f = 500 kHz. 
a = form factor » If(RMS)/>F(AV)- 



Fig. 7 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on srnusoidal currents 
(f = 50 Hz}; Tj - 150 °C prior to surge; with reapplied VRWMmax- 





lime 


Fig. 8. 
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Very fast recovery rectifier diodes 


BYW 29 SERIE? 
_ 



Fig. 10 Tj = 100 °C; maximum vaiues. 
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1 '0 IO 2 V R (V) IO 3 

Fig. 12 f= 1 MHz; Tj * 25 °C. 



Definition of Qj in 
Figs 9 and 10. 


Fig. 11 Maximum vaiues;-Tj = 25 °C; 

-Tj = 100 OC. 
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BYW30 SERIES 


J V 


Very fast recovery rectifier diodes 


JK 


BYW30 SEI 


VERY FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass-passivated, high-efficiency rectifier diodes in DO-4 metal envelopes, featuring low forward 
voltage drop, very fast reverse recovery times, very low stored charge and non-snap-off. They are 
intended for use in switched-mode power supplies, and high-frequency circuits in generai, whore low 
conduction and switching losses are essential. The series consists of normal polarity (cathode to stud) 
types. 

QUICK REFERENCE DATA 




BYW30-50 

100 

150 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 50 

100 

150 V 

Average forward current 

'piavi 

max. 

12 

A 

Forward voltage 



0,85 

V 

Reverse recovery time 

Vr 

< 

35 

ns 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 DO-4: vvith metric M5 stud (p5mm);e.g. BYW30-50. 

with 10-32 UNF stud (^4,83 mm); e.g. BYW30-50U. 



Net mass: 6 g Torque on nut: min. 0,9 Nm (9 kg cm) 

Diameter of clearance hole: max. 5,2 mm max ’ ^ kgcm) 

Accessories supplied on request: 56295 
(PTFE bush, 2 mica washers, plain washer/tag) 

Supplied with device: 1 nut, 1 lock washer 
Nut dimensions across thè flats; M5: 8,0 mm 

10-32 UNF: 9,5 mm 


CHARACTERISTICS 


Forward voltage 
l F = 10 A; Tj “ 100 oc 
lp = 50 A; Tj = 25 °C 
Reverse current 
v R = v RWMmaxl T j = 1°° °C 
Reverse recovery when switched from 
lp=1AtoVp 30 V with —d)p/d 
Recovery ti me 

lp = 2 A to Vr > 30 V with —dlp/d 
Recovery charge 
Recovery time 

Forward recovery when switched to )p 
with dlp/dt » 10 A/fis 



V F 

< 

0,85 

V* 


Vf 

< 

1,3 

V* 


'R 

< 

1,3 

mA 

= 20 A/fis; Tj = 25 °C 

>rr 

< 

35 

ns 

= 20 A/ps; Tj = 25 °C 


< 

15 

nC 


Vr 


50 

ns 

= 10 A 

Vlr 

typ. 

1,0 

V 




Fig. 3 Definition of Vf r . 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134) 


Voltages* 


Non-repetitive peak reverse voltage 

V RSM 

Repetitive peak reverse voltage 

Vrrm 

Crest working reverse voltage 

VrWM 

Continuous reverse voltage 

Vr 

Currents 

Average forward current; switching losses 



negligible up to 500 kHz 
sinusoidal; up to T m b “ 120°C 
sinusoidal; at T m b = 125 °C 
square-wave; 5 = 0,5; up to T m b = 114 °C 
square-wave; 5 = 0,5; at T m b = 125 °C 
R.M.S. forward current 
Repetitive peak forward current 
Non-repetìtìve peak forward current 

t - 10 ms; bali sine-wave; Tj = 150 °C prior to surge 
with reapplied VRWM max 
I 2 1 for fusing {t = 10 ms) 

Temperatu res 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 
From mounting base to heatsink 

a. with heatsink compound 

b. without heatsink compound 
Transient thermai impedance; t = 1 ms 


BYW30-50 

100 

150 

max. 50 

100 

150 V 

max. 50 

100 

150 V 

max. 50 

100 

150 V 

max. 50 

100 

150 V 


'F(AV) 

max. 

12 A 

'F(AV) 

max. 

10 A 

'F(AV) 

max. 

14 A 

'F(AV) 

max. 

10 A 

'F(RiVIS) 

max. 

20 A 

'frm 

max. 

200 A 

'fsm 

max. 

200 A 

l’t 

max. 

200 A J s 

T srg 

—55 to +150 °C 

T i 

max. 

150 °C 

Rth j-mb 

= 

2,2 °c m 

Rth mb-h 

= 

0,5 °CW 

Rth mbh 

- 

0,6 °C/W 

2th j-mb 

= 

0,3 °C/W 


MOUNTING INSTRUCTIONS 


The top connector should neither be bent nor twisted; it should be soldered into thè Circuit 
there is no strain on it. 

During soldering thè heat conduction to thè junction should be kepi to a minimum. 


so that 


Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


SINUSOIDAL OPERATION 7Z77068 



• To ensure thermai stability: R th j-a ' ».2 ° c ' w (continuous reversc voltage). 
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N30 SERIES 

Very fast recovery rectifier diodes 

BYW30 SERIES 

_ ) 

^--- J 

v_ 




Fig. 5 The right-hand part shows thè interrelationship bet /een thè power (derived from thè left-hand 
part) and thè maximum permissrble temperatures. 

P = power includi ng reverse current losscs and s* /itching losses up to f = 500 kH 2 . 


i >_x 


r 


6 = 


L--J 

i_ j 


'f(AV)' ' F(RMS) x '/b 




Definition of Q s in 
Figs 8 and 9. 


Fig. 10 Maximum values;-T: = 25 °C; 

-Tj = 100 °C. 
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Fig. 6 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on sinusoidal currents 
{f = 50 Hz); Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied VRWMmax- 



" V\ A : 


'FS(RMS) 


Fig. 7. 


Fig. 11 f = 1 MHz; Tj = 25 °C. 




































































































































































































































































































































































































































































































































BYW31 SER1ES 


yv 


Very fast recovery rectifier diodes 


BYW31 SEF 


A 


VERY FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


CHARACTERIST1CS 


Glass-passlvated, hìgh-efficiency rectiiier diodes in DO-4 metal envelopes, featuring low forward voltage 
drop, very fast reverse recovery times, very lowstored charge and non-snap-off. They are intended for 
use in switched-mode power supplies, and high frequency circuits in generai, where low conduction 
and switching losses are essential, The series consists of norma! polarity (cathode to studj types. 


Forward voltage 
lp = 20 A; Tj = 100 °C 
lp = 100 A; Tj - 25 °C 

Reverse current 

Vr “ ^RWMmax» Tj = 100 °C 


QUICK REFERENCE DATA 


Reverse recovery when s./itched from 
lp = 1 A to Vr " 30 V with -dlp/dt - 50 A/ps; Tj = 25 °C 




BYW31-50 

100 

150 

Recovery time 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max, 50 

100 

150 V 

lp = 2 A to Vr - 30 V with -dlp/dt = 20 A/ps; T 






Recovered charge 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 

25 

A 

Forward recovery when switched to lp * 10 A 

Forward voltage 

v F 

< 

0,85 

V 

with dlp/dt =10 A/jUs 

Reverse recovery ti me 

Vr 


50 

ns 

Recovery voltage 


V F 0,85 V* 

Vp 1,3 V 

Ir " 2,5 mA 

*rr < 50 ns 

Q s 20 nC 

Vf r typ. 1,0 V 


MECHANICAL DATA 


Dimensions in mm 


Fig. 1 DO 4: with metric M5 stud (£5 mm); e.g. BYW3T50. 

with 10-32 UNF stud ($4,83 mm); e.g. BYW31-5QU. 




Net mass: 7 g 

Dìameter of dearance hole: max. 5,2 mm 
Accessories supplied on request: 56295 
(PTFE bush, 2 mica washers, plain wasber, tag) 
Supplied with devìce: 1 nut, 1 lock washer 
Nut dimensions across thè flats; M5: 8,0 mm 

10-32 UNF: 9,5 mm 


Torque on nut: min. 0,9 (9 kgcm) 
max. 1,7 {17 kg cm) 


* Measured under pulse condìtions to avoid excessive dissipation. 


RATINGS 

Limiting vaiues in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voftages * 

Non-repetitive peak reverse voltage 
Repetitive peak reverse voltage 
Crest working reverse voltage 
Contmuous reve^se voltage 

Currents 

Average forward current; switching losses 
negligible up to 500 kHz 
sinusoidal; up to T m b = 120 °C 
sinusoidal; at T m b = 125 °C 
square-wave; 8 = 0,5; up to T m 5 = 119 °C 
square-wave; 5 = 0,5; atT m i, = 125 °C 
R.M.S. forward current 
Repetitive peak forward current 
Non-repetitive peak forward current 

t = 10 ms; half sine-wave; Tj = 150 °C prior to su 
with reapp'ied VRWMmax 
I J t for fusing (t = 10 ms) 

Tempcratures 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 
From mounting base to heatsìnk 

a. with heatsink compound 

b. without heatsink compound 
Transient thermal impedance: t = 1 ms 


BYW31-50 

100 

150 

VRSM max - 50 

100 

150 V 

VRRM max. 50 

100 

150 V 

Vrwm max - 50 

100 

150 V 

Vr max. 50 

100 

150 V 


'F(AV) 

max. 

25 

A 

'PIAVI 

m3x. 

23 

A 

‘PIAVI 

max. 

28 

A 

'PIAVI 

max. 

23 

A 

'F(RMS) 

max. 

40 

A 

'frm 

max. 

320 

A 


'FSM 

max. 

320 

A 

l 2 t 

max. 

500 

A’ 


T stg -55 to +150 °C 


Tj max. 

150 

OC 

Rthj-mb 

1,0 

°c/w 

^thmb-h 

0,3 

oc/W 

^th mb-h = 

0,5 

°c/w 

^th j-mb ~ 

0,2 

°c/w 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

The top connector should neilher be beni nor twisted; it should be soldorod into thè Circuit so that 

thè re is no strai n on it. 

During soldering thè heat conduction to thè junction should Ite kept to a rwnlmum. 



partì and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses and switching losses up to f = 500 kHz. 
a = form factor = Ip{RMS)^F(AV}* 


• To ensure the.mal stability. R th j. a 6“rW (continuous reverse voltage!. 
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3YW31 SERIES 


Very fast recovery rectifier dìodes 


BYW31 SERtEJ 

J 

\ _ 


J 

V 



Fig. 5 The right-hand pari shows thè tnterrelationship between thè po', er (derived from thè left-hand 
part) and thè maximum permissible temperatiires. 

P = power including reve.se current l.csses and switching losses up to f = 500 kHz. 



'fìavi ■ 'firmsi 



io io 2 

— dl F /dt (A/ps) 



Fig. 8 Tj = 25 °C; maximum values. Fig. 9 Tj =100 °C; maximum vaiues. 



10 io 2 

- dl F /dt (A/ps) u 



Definitìon of Q s in 
Figs 8 and 9. 


Fig. 10 Maximum values; —-T: = 25 °C; 

-Tj = 100 °C. ' 
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with reapplied V RWMmax 
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Fig. 6. 
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Very fast recovery rectifier diodes 


BYW92 SERI 


VERY FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass-passivated, high-efficìency rectifier diodes in DO-5 metal envetopes, featuring low forward voltage 
drop, very fast reverse recovery tìmes, very low stored charge and non-snap-off. They are tntended for use 
in switched-mode power supplies and high-frequency ìnverter circuits in generai, where low conduction 
and switching ìosses are essential. The series consists of norma! polarity (cathode-to-stud) types. 


QUICK REFERENCE DATA 




BYW92-50 1100 150 


Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 50 1100 1150 

V 

Average forward current 

'Svi 

max. 35 

A 

Forward voltage 

Vf 

0,95 

V 

R everse recovery ti me 

Vr 

50 

ns 


MECHAN1CAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 DO-5: with metric M6 studia 6 mm); e.g. BYW92-50. 

with %in x 28UNF stud(tf) 6,35mm); e.g. BYW92-50U. 


15,3 max 



CHARACTERISTICS 


Forward voltage 



lp 35 A; Tj = 100 oc 

v F ; 

0,95 

lp - 100 A; Tj «■ 25 OC 

V F 

1,3 

Reverse current 

V R - v RWMmax; T j * 100 °C 

'r < 

2,5 

Reverse recovery vvhen switched from 
lp = 1 A to Vr 30 V with -dlp/dt - 50 A/ps; Tj = 25 °C 

Recover, lime 

% 

50 

lp = 2 A to Vr 30 V with —dlp/dt ■* 20 A/ps;Tj = 25 °C 
Recove-ed charge 

Qj < 

20 

Forward recovery when switched to ip = 10 A 
with dlp/dt = 1ó A/fJs 

Recovery voltage 

v fr typ. 

1,0 



Fig. 2 Defìnitions of t rr and Q s . 



Fig. 3 Definition of Vf r . 


Net mass; 22 g 

Diameter of clearance hole; max. 6,5 mm 
Torque on nut: min. 1,7 Nm (17 kgcm) 
max. 3,5 Nm (35 kgcm) 


Supplied with device; 1 nut, 1 lock washer 
Nut dimensions across thè flats; 

M6: 10 mm 

% in x 28UNF: 11,1 mm 
Supplied on request: accessories 56264A 
(mica washer, insulating ring, tag) 


RATINGS 

Limìting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voltages* 


BYW92-50 

100 

150 

Non-repetìtive peak reverse voltage 

V RSS< 

max. 

50 

100 

150 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

50 

100 

150 

Crest working reverse voltage 

v RWM 

max. 

50 

100 

150 

Continuous reverse voltage 

VR 

max. 

50 

100 

150 


Currents 

Average forward current; switching losses negligible up to 500 kHz 


sinusoidal; up to T m b = 105 °C 

'F(AV) ™x. 

35 

A 

sinusoidal; at T m fc = 125 °C 

1 F(AV) ma *- 

23 

A 

square wave; 5 = 0,5; up to T m p = 102 °C 

IfjAV! 

40 

A 

square wave; 5 = 0,5; at T m b = 125 °C 

If(AV) ma ><- 

23 

A 

R.M.S. forward current 

IflRMS) maJ1 - 

55 

A 

Repetitive peak forward current 

l F RM max. 

500 

A 

Non-repetitive peak forward current; t = 10 ms; half sine-wave; 

Tj = 150 °C prior to surge; with re-applied VRvtfMmax 

1FSM ma x- 

500 

A 

l 7 t for fusing (t a 10 ms) 

l ? t • max. 

1250 

A 2 s 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg -55 to 

+ 150 

°C 

Junction temperature 

Tj max. 

150 

OC 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

^thj-mb “ 

1.0 

°C/W 

From mounting base to heatsink 
a. with heatsink compound 

^th mb-h * 

0,3 

0 CAV 

b. without heatsink compound 

^th mb-h = 

0,5 

°C/W 

Transient thermal impedance; t = 1 ms 

Ah j-mb ~ 

0,2 

OC/W 

MOUNTING INSTRUCTIONS 

The top connector should neither be bent nor twisted; it should be soldered into thè circuii so 

i that 


there is no strain on it. 

During soldering thè heat conduction to thè junction should be kept to a minimum. 


* Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


SINUSOlDAL OPERATION 
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Fig. 4 P = power including reverse current losses and switching losses up to f = 500 kHz. 
a = form factor = >f(RMS)/>FCAV)- 


■ To ensure thermal stability: Rjj, j. a 6 °C,'W (continuous reverse voltage). 
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YW92 SERIES 


7 V 


Very fast recovery rectifier diodes 


BYW92 SERII 


J V 



Fig. 5 P = power including reverse current losses 
and switching losses up to f = 500 kHz. 



0 1 v F (V) 2 



10 io 2 

— dlp/dt (A/ms) 



Fig. 8 Tj = 25 °C; maximum values. 


Fig. 9 T: - 100 °C; maximum values. 



10 -dl F /dt (A/jìsI 102 



Definition of Q s in 
Fìgs Sand 9. 


Fig. 10 Maximum values;-T; = 25°C; 

-Tj = 100 °C. 



Fig. 7 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on sinusoidal currents 
U = 50 Hz); Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied V^yyiVImax- 


' F |/\ /V"'fsm 
1/ \ / V~'fs irmsi 

time 



Fig. 12. 
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YW93 SERIES 


BYW93 SERI! 


J V. 


Very fast recovery rectifier diodes 


J V 


VERY FAST RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass passivuted, high elhucney luuilni diodes in DO ò meul envetopes, featuring low forward voltage 
drop, very fast reverse recovery tunes, very low stored eh urge and non-snap-off. They are inlended for use 
in swiiched mode power supplici and lugli frequency inveì lencircuits in generai, where low conduciion 
and svmching ’osses are essennal The serici tonsisis of riormai nolarily (cathode-tO-Stud) types. 

QUICK RCFERENCE DATA 


BYW93-50 1100 1150 


Repelitive peak reveise vollage 

V RRM 

max. 

501100 1150 

V 

Average forward current 

'fiavi 

max. 

50 

A 

Forward voltage 

Vf 

< 

0.85. 

V 

Reverse recovery tirne 

*rr 

< 

SO 

ns 


MECHAN1CAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 DO 5- with m et rie M6 stuil 6 inni), e g. BYW93 50. 

with Vi in x 28UNF siud«. 6,35n.m); e g. BYW93 50U. 



CMAHACTl RISTICS 


l f 50 A; 1, 100 l, C 




V F 


0,85 

V* 

1, - 200 A, 1, - 25 °C 




V F 

< 

1.3 

V 

Hcvci se cui reni 








V R v RWMma*: T, 

100 °G 



Ir 

< 

5 

mA 

Reverse recnveiy wlien s 

ilclied (torli 







l F - 1 A lo V R 30 V 

Recovery lune 

wi ili d l f. 'il l 

- 50 A 'ps. Tj 

- 2b °C 

>rr 

< 

60 

ns 

lf. - 2 A io V R > 30 V 
Hccbvercd chaige 

wiih -dlp/dt 

20 A ,.ru; Tj 

- 25 °C 

Q s 

< 

35 

nC 

For ;ard recovery wlien swiichrri Ip li: 

- 10 A 






with dlp/dl - 10 A/ps 
Recovery voltage 




Vf, 

typ. 

1,0 

V 



Fiy. 2 Definitions ol l M and G s . 



Fig. 3 Definilion of Vf r . 


Nei rnass 22 g 

Drameter of clearance hole. max 6,5 inni 
Turquuon nut; min. 1,7 Nm (17 kgcm) 
max. 3,5 Nm (36 kgcm) 


Supptìed with device: 1 nut, 1 lock washer 
Nut dimensions across thè flats; 

M6: 10 mm 

/» m x 28UNF: 11,1 mm 
Supplied on request: accessorie* 56264A 
(mica washer, insulating ring, tag) 


* Me i,im*d under pulsi-i.oiidiiin-i', n» i.J e*-. ivimIi 'ip.iiu,n 


RAT1NGS 

Limi li iuj vai ucs in .k.i v..d« Un Ale-iluie Maximum System (ILC 134) 


Vollarjes" 


BYW93 50, 

100 

150 


NmMepctiiiv pi-.ik ri-tfcrsc voltagli 

V HSM 

max. 

50 

100 

150 

V 

Repulitivi’ peak revr-rsi* vollage 

V HRM 

max. 

50 

100 

150 

V 

f'ri'..I wiikmij 1 everse vu!l.n|- 

V RWM 

max. 

50 

100 

150 

V 

Coniiiiuuus reverse voll.n|(' 

v H 

max. 

50 

100 

150 

V 

Currents 







Average forward cui leni; swilchirirj luss- 
suuisoidiil; up to T n) (j - 105 °C 

leyhgible up to 500 kFD 

'FiAVÌ 

max. 

50 

A 


R M S. forwaid enrrent 


'FIRMS) n,ax - 

80 A 

K -petilive peak lorwarcì curi col 
Non rcpen uve peak forward curi e 

ni, t 10 ms; hall sino wave; 

l FRM max. 

800 A 

Tj - 150 °C prior lo surge; wtll 

, ri- ìi| .)>1 iL'd V RW f.1„,o, 

E SM max. 

800 A 

l / J lo: lusing (t - 10 ms) 


1 ' t rnax. 

3200 A 7 s 

Temperaiures 

Storage temperature 


T slg —55 to +150 °C 

Junction temperature 


Tj max. 

150 °C 

THERMAL RESlSTANCE 

Frurn pine don to inoumiru) bj' 
Frorn mounling base IO heatsmk 


R th jmb 

a7 °C/W 

a with Iwiaisink Compound 


R th mb h * 

0,2. °c/w 

b wilhout heaisink compound 


R th mb h ~ 

0,5 °CAV 

Transient thermal imperfance; t - 

1 niS 

^thj-mb " 

0,32 °C/W 


MOUNT1NG IIMSTRUCTIONS 

The top connector sliould neithei fio bent nor iwisieri il should he soldered imo Ihe circuii so that 
there is no strain on u. 

Dunng sotdering thè beat conduuion io thè junuion should Le kept lo a minimum. 


* To unsure ihcnnal siabilily: H,|,j a 6 °C/W (connnuuus ii-vnse voltagli). 
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BYV21 SERIES 


Schottky-barrier rectifier diodes 


BYV21 SERIE. 


yv 




SCHOTTKY-BARRIER RECTIFIER DIODES 


High-efficiency rectifier diodes in DO—4 metal envelopes, featuring low forward voltage drop, low 
capacitance, absence of stored charge and high temperature stability. They are intended for use in low 
output voltage switched-mode power supplies and high-frequency circuìts in generai, where low conduc- 
tion and switching losses are important. 

The series consists of normal polarity (cathode to stud).types: BYV21-30, BYV21—35, BYV21-40 and 
BYV21-45. 

QU1CK REFERENCE DATA 





BYV21-30 

35 

40 

45 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

30 

35 

40 

45 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 


28 


Forward voltage 

V F 

< 


0.55 



MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig.1 DO—4 with 10—32 UNF stud (04.83 mm) as standard. 

Metric M5 stud (05 mm) is available on request. 


CHARACTER1STICS 


Forward voltage 


lp = 30 A; Tj = 100 °C 

J F = 80 A;Tj = 25 °C 

LL. LL 
> > 


0.55 

0.88 

V* 

V* 

Rate of rise of reverse voltage 

Vr = VRWMmax 

dVR 

dt 

< 

1500 

V/ps 

Reverse current 

Vr = V RWMm ax; T j= 125 °C 

*R 


150 

mA 

Capacitance at f = 1 MHz 

V R = 5 V;Tj = 25 to125°C 

Cd 

typ. 

900 

PF 


*Measured under pulse conditions to avoid excessive dissi pati on. 




Net mass: 7 g 

Diameterof clearance hole: 5.2 mm 
Accessories supplied on request: 56295 

(PTFE bush, 2 mica washers, plain washer, tag). 
Supplied with device: 1 nut, 1 lock washer. 

Nut dimensions-across thè flats: M5, 8.0 mm 

10-32 UNF. 9.5 mm 


Torque on nut: 
min. 0.9 (9 kg cm), 
max. 1.7 (17 kg cm). 


RATINGS 

Umiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134). 


Voltages 


BYV21-30 

35 

40 

45 

Non-repetitive peak reverse voltage 

V RSM 

max, 36 

42 

48 

54 

Repetitive peak reverse voltage* 

V RRM 

rr\ax. 30 

35 

40 

45 

Crest working reverse voltage 

V RWM 

max. 30 

35 

40 

45 

Contimious reverse voltage** 

Vr 

max. 30 

35 

•40 

45 


Currents 

Average forward current; switching losses 
negligiti e 


sinusoidal; up to T m 5 = 100 °C 

'F(AV) 

max. 

25 

A 

square-wave; up to T m b = 100 °C; 5 = 0.5 

'F(AV) 

max. 

28 

A 

R.M.S. forward current 

'FfRMS) 

max. 

40 

A 


Non-repetitìve peak forward current 
t = 10 ms; half sìne-wave; 

Tj - 125 °C prior to surge; 


with reapplied V RWMmax 

'FSM 

max. 600 

A 

l 3 t for fusing 

l 2 t 

max. 1800 

A*s 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 

—55 to +150 

°C 

Junction temperature; with full applied 

continuous reverse voltage V Rmax 

t ì 

max. 125 

OC 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

^th j-mb 

1 

°C/W 

From mounting base to heatsink 

with heatsink compound 

^th mb-h 

= 0.3 

°c/w 

without heatsink compound 

^tb mb-h 

= 0.5 

°c/w 

Transìent thermal impedance;t= 1 ms 

^th j-mb 

= 0.15 

°c/w 



Fig.2 The right-hand pari shows thè interrelationship between thè power (derived tram thè left-hand 
part) and thè maximum permissive temperatures. 

a = form factor = I F ( RMS )/] F (av}- 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

The top connector should be neitherbent nor twisted; it should be soldered into thè Circuit so that there 
is no strai n on it. 

During soldering thè heat conduction to thè junction should be kept to a minimum. 


* For tp = 200 ns a 20% ìncrease in V R rm is atlowed. 

** To ensure thermal stability: R^ j. a <2 °C/W 

*T m b scale ìs for comparison purpose and is correct only for m b. a < 6.4 °C/W. 
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BYV21 SERIES 


Schottky-barrier rectifier dtodes 


BYV21 serie; 

_ ) 

V_ 


J 

V 


SQUARE-WAVE OPERATION 



Fig.3 The right-hand part shows thè ìnterrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
part} and thè maximum permissible temperatures. 



'f(AV) * 'firmsi 


* T mb sca ^ e is f° r comparison purpose and is correct only for R t h mb-a < 6.4 °C/W. 



Fig.4 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on sinusoidal currents (f = 50 Hz); 
Tj= 125 °Cpriorto surge; with reapplied VpvVMmax- 



7\ A-- 


! fsm 

! FS(RMS) 


timo 


0 0.5 1 Vp(V) Fio. 5-Tj = 25 °C;-Tj=100°C. 



1 10 V B (V) IO 2 


Fig.6 f = 1 MHz; Tj » 25 to 125 °C 
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Very fast soft-recovery rectifier diodes 



BYV30 SERIES 

v__ 


VERY FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


High-efficiency rectifier diodes in DO—4 metal envelopes, featuring low forward voltage drop, high 
reverse voltage capability, very fast reverse recovery times and non-snap-off characteristics. 

They are intended'for use in switched-mode power supplies and high-frequency inverter circuita, in 
generai, where high output voltages and low conduction and swìtching losses are essentìal. 

The series consists of thè following types: 

Normal polarìty (cathode to stud): BYV30-200, BYV30-300 and BYV30-400. 

Reverse polarity (anode to stud): BYV30-200R, BYV30-300R, and BYV30-400R. 

QUICK REFERENCE DATA 


BYV30—200(R) 300 (R) 400 (R) 


Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 200 

300 

V 

400 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 

12 


Forward voltage 

vf 

< 

1.05 


Reverse recovery time 

trr 


100 



MECHANICAL DATA 

Fig.1 DO—4 


Dimensions in mm 



Net mass: 6 
Diameter of clearance hole: max. 5.2 mm 
Accessories supplied on request: 

56295 (PTFE bush, 2 mica washers, plain washer, tag). 
Supplied with device: 1 nut, 1 look washer. 

Nut dimensions across thè flats: 9.5 mm 

The mark shown applies to thè normal polarity types. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134) 
Voltages 


min. 0.9 Nm (9 kg cm), 
max. 1.7 Nm (17 kg cm) 




BYV30—200(R) 

300(R) 

400(R) 

Non-repetitive peak reverse voltage 
(t 1 0 ms) 

V RS,V1 

max. 

250 

350 

450 

Repetitive peak reverse voltage 

v rrm 

max. 

200 

300 

400 

Crest working reverse voltage 

v RWM 

max. 

200 

300 

400 


Currents 

Average forward current assuming zero 

swìtching losses (averaged over any 20 ms period) 
up to T m b = 100 °C 
at T mb = 125 °C 

R.M.S, forward current 
Repetitìve peak forward current 
Non-repetitive peak forward current 
Tj = 150 °C prior to surge; 
half sine-wave with reapplied V R wMmaxi 
t = 10 ms 
t = 8.3 ms 

I 2 1 for fusing (t = 10 ms) 

Temperatures 
Storage temperature 
Operating junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to ambient in free air 
From junction to mounting base 
From mounting base to heatsink 
Transient thermal impedance; t = 1 ms 

CHARACTERISTICS 

Forward voltage 
I F = 10 A;Tj = 25 °C 
l F = 10 A; Tj = 150 °C 

Reverse current 

Vr * VRWMmax. Tj = 125 ° C 

Reverse recovery when switched from 
1 F = 1 A to V R = 30 V; 

-di F /dt = 35 A/ps; Tj = 25 °C 
Recovery ti me 


•FIAV) 

'F(AV) 

'FIRMS! 

ifrm 


>FSM 

1FSM 


max. 

max. 

max. 

max. 


max. 

max. 


12 

7 

20 

140 


140 

150 


-65 to +175 °C 
150 oc 


R th j-a 
^th j*mb 
^th mb-h 
^th j-mb 


VF 

Vf 


50 

2.2 

0.5 

0.8 


1.35 

1.05 


°C/W 

°C/W 

°C/W 

°C/W 


V 

V* 


Jp = 2 A to V R = 30 V; 

—dlp/dt * 20 A/ps; Tj = 25 °C 

Recovery charge 

l F = 1 A to V R = 30 V; 

—dJ F /dt = 2 A/ps;Tj = 25°C 

Max. slope of thè reverse recovery current 


°s 

)di R /dt| < 


125 nC 


5 A/ps 



’Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 




Fig. 5 


Fìg. 6 Maximum values; Tj = 150 °C. 
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BYV92 SERIES 


BYV92 SEP! 


A. 


Very fast soft-recovery rectifier diodes 




VERY FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 

CHARACTERISTICS 


High-efficìency rectifier diodes in DO—5 metal envelopes, featurìng low forward voltage drop, high 
reverse voltage capability, very fast reverse recovery times and non-snap-off characteristics. 

They are intended for use in switched-mode power supplies and high-frequency inverter circuite, in 
generai, where high output voltages and low conduction and switching losses are essential. 

The series consiste of norma! polarity (cathode to stud) types. 


Forward voltage 

lp = 100 A;Tj = 25 °C 
Ip = 35 A; Tj = 100 °C 

Reverse current 


Vp 1.4 V* 

Vp 1.05 V* 


QUICK REFERENCE DATA 





BYV92—200 

300 

400 


Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

300 

400^ 

V 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 


35 


A 

Forward voltage 

Vf 



1.05 


V 

Reverse recovery ti me 

t rr 

< 


100 


ns 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 


V R - v RWMmax-' T j ” 100 °C l R 1.8 mA 

Reverse recovery when switched from 


lp = 1 AioVr 

30 V with — d 1 p/dt = 50 A/ps; Tj 

= 25 °C 



Recovery ti me 


trr 

100 

ns 

lp = 2AtoV R 

30 V with —d! p/dt = 20 A/ps;Tj 

= 25 oc 



Recovered charge 


Q s 

100 

nC 


Maximum stope of thè reverse recovery current 
when switched from lp = 1 A to V R 30 V; 

with —dlp/dt = 2 A//is; Tj = 25 °C | dl R /dt | 5 A Jn\ 


Fig.1 DO—5; Supplied with device: 1 nut, 1 lock-washer 
Nut dimensions across thè flats: 11.1 mm 



15,3 max 



‘Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


Net mass: 22 g 

Diameter of clearance hole: max. 6.5 mm 
Accessories supplied on request: 

56264A (mica washer, insulating ring, tag) 


Torque on nut: 

min. 1.7 Nm (17 kg cm) 
max.2.5 Nm {25 kg cm) 


RATINGS 

Limiting values in accordance with theAbsolute Maximum System (IEC 134) 
Voltages* 





BYV92-200 

300 

400 

Non-repetitive peak reverse voltage 

V RSM 

max. 

200 

300 

400 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

300 

400 

Crest working reverse voltage 

V RWM 

max. 

200 

300 

400 

Continuous reverse voltage 

VR 

max. 

200 

300 

400 


V 


Currents 

Average forward current assuming zero switching losses; 


sinusoidal; up to T m £, = 100 °C 

'PIAVI 

max. 

35 

A 

sinusoidal; at T m b = 125 °C 

'piavi 

max. 

20 

A 

square wave; 5 = 0.5; up to T m b = 95 °C 

'F(AV) 

max. 

40 

A 

square wave; 5 = 0.5; at T m j-, = 125 °C 

'fiavi 

max. 

19 

A 

R.M.S. forward current 

'FIRMSI 

max. 

55 

A 

Repetitive peak forward current 

'PRIVI 

max. 

500 

A 

Non-repetitive peak forward current 
t = 10 ms; half sine-wave; 

Tj = 150 °C prior to surge; with re-appi ied V R wMmax 

'fsm 

max. 

500 

A 

I 2 t fof fusing (t= 10 ms) 

1*1 

max. 

1250 

A 2 s 

Temperatures 

Storage temperatures 

T stg 

—55 to +150 


Junction temperature 

T i 

max. 

150 

OC 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

^th j-mb 

= 

1.0 

°C/W 

From mounting base to heatsink 

with heatsink compound 

^th mb-h 


0.3 

°C/W 

without heatsink compound 

^th mb-h 

= 

0.5 

°c/w 

Transient thermal impedance; t = 1 ms 

^th j-mb 

= 

0.2 

°C/W 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

The top connector should neither be bent nor twisted; it should be soldered into thè Circuit so that 
there is no strain on it. 

During soldering thè heat conduction to thè junction should be kept to a minimum. 


SQUARE-WAVE OPERATION 


D8420 



^mb 

ro 


90 


110 


130 


150 


Fig.3 The right-hand part shows thè interrelationship betweer? thè power (derived from thè left-hand 
part) and thè maximum permìssible temperatures. 

P = power including reverse current losses but excluding switching losses. 



'fiav) ~ 'f(rms) x 


*To ensure thermal stability: R t h j-a ' 6 °C/W (continuous reverse voltage) up to T am b = 110 °C 
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BYV92 SERIE' 


YV92 SERIES 


Very fast soft-recovery rectifier diodes 


_ J 

V 


_ ) 



Fig.4 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
pari) and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses but excluding switching losses. 
a= form factor= IfìRMS^'F(AVI- 



IO -3 IO -2 10" 1 1 duration (s) 10 


Fig,5 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on sinusoidal currents 
(f = 50 Hz);Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied VRyy|y) max . 

' f ÌA A ' FSM 

\ _ (_ \ 'f sirmsi 

time 



0 0.5 1 1.5 V F (V) 2 

Fig. 6 -r— Tj = 25 °C;-Tj = 100 °C 



10 b 10 4 10 3 10 2 IO" 1 1 time (s) 10 

Fig. 7 
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Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 


BYV95A; B; 


BYV95A; B; C 




yv 


AVALANCHE FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass passivated rectifier diodes in herrnetically sealed axial-leaded glass envelopes. They are 
intended for televìsion and industriai applications, such as switched-mode power suppiies, scan 
rectifiers in TV recetvers, and also for use in inverter and converter applications. The devices feature 
non-snap-off (soft-recovery) switching cbaracteristics and are capable of absorbing reverse transient 
energy (e.g. during flashover in thè pìcture tube). 

OUICK REFERENCE DATA 





BYV95A 

B 

C 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

400 

600 V 

Continuous reverse voltage 

VR 

max. 

200 

400 

600 V 

Average forward current 

'f(AV) 

max. 


1,5 

A 

Non-repetitive peak forward current 

'fsm 

max. 


35 

A 

Non-repetitive peak reverse energy 

e rsm 

max. 


10 

mJ 

Reverse recovery time 

Vr 



250 

ns 


MECHAMICAL DATA Dìmensions in mm 

Fig. 1 SOD-57. 



max 



The marking band indicates thè cathode. 


CHARACTERISTiCS 

Tj = 25 °C uniess other ise specified 

Forward voltage 
Jp = 3 A 

l F -3A;Tj= 165 °C 
Reverse avalanche breakdown voltage 
Ir -0,1 mA 
Reverse current 
V R * VRRMmax.' T j“ 165 ° c 
Reverse recovery when switched from 
lp = 1 A to Vr 30 V with 
-dlp/dt = 20 A ftts 
recovered charge 
recovery time 

Maximum slope of reverse recovery current 
when switched from Ip = 1 A to V R 30 V 
with —dlp/dt = 1 A/ps 



BYV95A 

B 

C 

V F 

1.6 

1,6 

1,6 V ■ 

Vp 

1,35 

1,35 

1,35 V * 

V(BR)R 

300 

500 

700 V 

>R 


150 


Q s ^ 


250 

nC 

Vr 


250 

ns 

| d 1 r / J l | 


6 

A/ps 




Fìg. 3 -Tj = 25 °C;-Tj = 165 °C. 


Fig. 4 Definitions. 


RATINGS 


Limitino values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134) 






BYV95A 

B 

C 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

400 

600 

Continuous reverse voltage 

Vr 

max. 

200 

400 

600 

Average forward current (averaged 






over ary 20 ms period) 




1,5 


T tp = 55 °C; lead length 10 mm 

T am b = 55°C;Fig.2 

'F(AV) 

max. 



'F(AV) 

max. 




Repetitive peak forward current 
Non-repetitive peak forward current 

'frm 

max. 


10 


(t = 10 ms; half sine-wave) Tj = Tj max 
prior to surge; V R = V RR M max 

'fsm 

max. 


35 


Non-repetitive peak reverse avalanche 






energy; 1 r = 400 mA; Tj = Tj max 
prior to surge; with inductive 
load switched off 

Ersm 

max. 


10 



Storage temperature 

T stg 

-65 to + 175 

OC 

Operating junction temperature 

Tj max. 

165 

°C 

THERMAL RESISTANCE 

Influence of mountìng method 

1. Thermal resistance from junction to 
tie-point at a lead length of 10 mm 

R th j-tp 

46 

oc/W 

2. Thermal resistance from junction to 
ambient when mounted on a 1,5 mm 
thick epoxy-glass printed-circuit board; 
Cu-thickness > 40 pm; Fig- 2 

R th j-a é 

100 

°C/W 



—50— 

rn 




! 




Y> 

? + 1 

p 

1 

50 

1 


l 


i 


-*•!;♦ 2 



Fig. 2 Mounted on a printed-circuit board. 


* Measured under pulse conditìons to avoid excessive dissipation. 


17 



'fiavì 1 *! 2 


Fig. 5 Steady state power dissipation 
(forward plus leakage current) 
excluding switching losses as a function 
of thè average forward current. 

The graph is for switchcd-mode application. 
iFtRMS)^F(AV); V R * v RRMmax 


50% 






0 >00 T tp !°C) 200 


Fig. 6 Maximum average forward current 
as a function of thè tie-point temperature; 
thè curves include losses due to reverse 
leakage. 

The graph is for switched-mode 
application; V R = V RRMmax ; 5 = 50 0 ; 
a = 1,57. 
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'V95A; B; C 

Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 

BYV95A; B; C 
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Fig. 7 Maximum siepe of reverse 
recovery current. Tj = 25 °C. 



0 L I I I .- 1 1 1 ! 

° 100 T mb l°Cl 200 


Fig. 8 Maximum average forward currcnt 
as a function of thè ambient temperature; 
thè curve includes losses due to reverse 
leakage. 

Mounting rnethod see Fig. 2. 

The giaph is tor switched-mode application. 
Vr - VRRMmax; 8 * 50%; 3 m '■ 57 ' 


7Z82616 





Fig. 9 Nomogram: power loss (APr(av)) due to switching only. To be added to steady state power 
losses {see also Fig. 4). 



Fig. 10 Maximum values (see also Fig. 4). 


OPERATING NOTES 

The vartous components of junction temperature rise above ambient, for mounting with symmetrìcal 
lead length, are illustrated below. 





n-„ 


Fig. 13. 


The thermal resistances between envelope and tie-point, and between envelope and ambient depend on 
lead length. 


lead length 

5 

10 

15 

20 

25 

mm 

^th e-tp 

15 

30 

45 

60 

75 

°C/W 

^th e-a 

580 

445 

350 

290 

245 

°c/w 


The thermal resistance between tie-point and ambient depends on thè mounting rnethod; for mounting 
on a 1,5 mm thick epoxy-glass prìnted-circuit board with a copper-thickness 40 pm, thè following 
values apply: 

1. Mounting simiiar to rnethod given in Fig. 2; ^p. a = 70 °C/W 

2. Mounted on a printed-circuit board with copper laminate (per lead) of; 

1 era’ Rth tp-a " 55 °C/W 
2,25 tiri’ R, h lp . a = 45 °C/W 

Note 

Any temperature can be calculated by using thè dissipation graph (Fig. 5) and thè above thermal model. 
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BYV96D 

BYV96E 


BYV96C 

BYV96E 


J V 


Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 

___A 


AVALANCHE FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass passivati rectifier diodes in hermetically sealed axial-leaded glass envelopes. They are 
intended for television and industriai appJications, such as switched-mode power supplies, scan 
rectifiers in TV receivers, and also for use in inverter and converter applications. The devices feature 
non-snap-off (soft-recovery) switching characteristics and are capable of absorbing reverse transient 
energy [e.g. during flashover in thè picture tube). 

QUICK REFERENCE DATA 


Repetitive peak reverse voltage 

V RFM 

BYV96D 

max. 800 

BYV96E 

1000 V 

Continuous reverse voltage 

Vr 

max. 800 

1000 V 

Average forward current 

Y(av) 

max. 1,5 

A 

Non-repetitive peak forward current 

'fsm 

max. 35 

A 

Non-repetitive peak reverse energy 

e RSM 

max, 10 

mJ 

Reverse recovery time 

Vr 

< 300 

ns 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 SOD-57. 




The marking band indicates thè cathode. 


CHARACTERISTICS 

*Tj - 25 °C uniess otherwrse specifìed 

Forward voltage 
lp*3 A 

lp = 3 A; Tj = 165 °C 
Reverse avalanche breakdown voltage 
Ir = 0,1 mA 
Reverse current 

v R = v RRMmax; T j = 165 ° c 
Reverse recovery when switched from 
] p = 1 A to V r 30 V with 
-dlp/dt = 20 A/ps 
recovered charge 
recovery ti me 

Maximum slope of reverse recovery current 
when switched from Ip = t A to Vr -• 30 V; 
—dlp/dt = 1 A/ps 




BYV96D 

8YV96E 

V F 

< 

1,6 

1,6 V 

Vf 

< 

1,35 

1,35 \ 

V (BR)R 

> 

900 

1100 V 

[ R 

< 

150 p 


Qs 

Vr 


< 400 n 

300 n 


Idt R /dt | 
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7Z8224 2 
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Fig. 3 -Tj = 25 °C;-Tj = 165 °C. Fìg. 4 Definitions of t rr and Q s . 


’ Measured under pulse conditionsto avoid excessìve dissipation. 


RATINGS 


Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System {IEC 134) 


Repetitive peak reverse voltage 
Cominucus reverse voltage 
Average forward current (averaged 
over any 20 ms peri od) 

T tp = 55 °C; lead length 10 mm 
T amb “ 55 °C; Fig. 2 
Repetitive peak forward current 
Non-repetitive peak forward current 
(t = 10 ms; half sine-wave) Tj = Tj max 
priorto surge; V R = V RRMmax 
Non-repetitive peak reverse avalanche 
energy; l R = 400 mA;Tj = T jmax 
priorto surge; with inductive 
load switched off 
Storage temperature 
Operating junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
Influence of mountmg method 

1. Thermal resistance from junction to tie-point 
at a lead length of 10 mm 

2. Thermal resistance from junction to ambient when 
mounted on a 1,5 mm thick epoxy-gtass printed- 
circuit board; Cu-thickness > 40 pm; Fig. 2 



BYV96D 

BYV96E 

v rrm 

max. 800 

1000 V 

Vr 

max. 800 

1000 V 


'F(AV) 

max. 

1,5 

A 

'F(AV) 

max. 

0,8 

A 

'frm 

max. 

10 

A 

'fsm 

max. 

35 

A 


e rsm 

max. 

10 

mJ 

T stg 


-66 to + 175 

°C 

T i 

max. 

165 

OC 


*^th j-tp 

= 46 

°C/W 

^th j-a 

= 100 

°C/W 



Fig. 2 Mounted on a printed-circuit board. 





Fig. 6. 

Fig. 5 Steady state power dissipation 
(forward plus leakage current) 
excluding switching losses as a function 
of thè average forward current. 

The graph is for switched-mode application. 

a = *F(RMS)^F(AV)i Vr = V rrm max 


50% 



7Z82341 

Fìg. 6 Maximum average forward current 
as a function of thè tie-point temperature; 
thè curves include losses due to reverse 
leakage. 

The graph is for switched-mode 
application; V R = V RRM • 8 = 50%; 
a = 1,57. 


Fig. 7 Maximum slope of reverse 
recovery current. Tj = 25 °C. 
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BYV96D 

BYV96E 


BYV96D 

BYV96E 




Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 


j 


V. 



°0 '00 T amb (°C! 200 


Fig. 8 Maximum average forward current 
as a function of thè ambient temperature; 
thè curve includes losses due to reveree 
leakage. 

Mounting method see Fig. 2. 

The graph is forswitched-mode application. 
V R = v RRMmax' 5 = 50%; a = 1,57. 



Fig. 9 Maximum values (see also Fig. 4). 



OPERATING NOTES 

The various components of junction temperature rise above ambient, for mounting with symmetrical 
lead length, are illustrated below. 


R the-tp 
tie- point 
R th tp-a 


R t hj.,-18°C/W 


envelope 


Q- 


Fig. 12. 


The thermal resistances between envelope and tie-point, and between envelope and ambient depend on 
lead length. 


lead length 

5 

10 

15 

20 

25 

mm 

R th e-tp 

15 

30 

45 

60 

75 

°C/W 

R th e-a 

580 

445 

350 

290 

245 

°C/W 


The thermal resistance between tie-point and ambient depends oj^the mounting method; for mounting 
on a 1,5 mm thick epoxy-glass printed-circuit board with a copper-thickness> 40 firn, thè following 
values apply; 

1. Mounting sìmìlarto method given in Fig. 2: R t h t p_ a = 70 °C/W. 

2. Mounted on a printed-circuit board with copper laminate (per lead) of: 

1 cm z R t htp-a = 55°C/W 
2,25 cm 2 Rth tp-a = °C/W 

Note 

Any temperature can be calculated by using thè dissipation graph (Fig. 5) and thè above thermal model. 
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Fast soft-recovery rectifier diodes 

BYW19 SEP 

BYW19 SERIÉS 





N. _ 


J V- 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Silicon double-diffused rectifier diodes in plastic envelopes. They are intended for use as ctamp dìode, 
dV/dt limiter and output rectifier diodes in professional and consumer switched-mode power supply 
applications and as scan rectifier diodes in televisori receivers. The devices feature non-snap-off charac- 
tersstics and a very fast turn-on behaviour, which makes them extremely suitable for ciamp and dV/dt 
limiting applications. 


QUICK REFERENCE DATA 




BYW19-800(R) 

1000{R) 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max 

800 

1000 V 

Average forward current 

YlAV) 

max 

7 

A 

Non-repetitive peak forward current 

'fswi 

max 

40 

A 

Reverse recovery time 

Vr 


450 

ns 

MECHAN1CAL DATA 

SOD-38 



Dimensions in mm 




The exposed metal base-piate is directly connected to tag 1. 


Net mass: 2,5 g 

Recommended dìameter of fixing screw: 3,5 mm 
Torque on screw 

when using washer and heatsink compound: min 0,95 Nm (9,5 kg cmj 
max 1,5 Nm (15 kg cm) 

Accessories: 

supplied with device: washer 

avaitabte on request : 56316 (mica insulating washer) 


POLARITY OF CONNECTIONS 


Base-piate 

Tag 1 
Tag 2 


BYW19-800 
and BYW19-1000 

BYW19-800 R 
and BYW19-1000R 

cathode 

anode 

cathode 

anode 

anode 

cathode 


RATJNGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voltages 

Non-repetitive peak reverse voltage 
Repetitive peak reverse voltage 
Working reverse voltage 
Continuous reverse voltage 


Currents 

Average forward current assuming zero switching 
losses (averaged over any 20 ms period; see page 7) 
square-wave; 6 = 0,5; up to T m b = 98 °C 

square-wave; 8 - 0,5; at T m b = ^25 °C 
sinusoidali up to T m b = 98 °C 
sinusoidai; at T m b = 125 °C 


Repetitive peak forward current; t p = 20 ps; 5 < 0,02 
Non-repetitive peak forward current 

square-wave; t = 10 ms; Tj = 150 °C prior 
to surge; with reapplied VRWmax 


Temperatures 
Storage temperature 
Junction temperature 


THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 
Transient thermal impedance (t - 1 ms) 



B YW19-8001R) 

1000(R) 


VRSM 

max 

800 

1000 

V 

vrrm 

max 

800 

1000 

V 

Vrw 

max 

800 

800 

V 

Vr 

max 

800 

800 

V 


'FiAV) 

max 

7 

A 

'F(AV) 

max 

4 

A 

'F(AV) 

max 

7 

A 

'F(AVI 

max 

4 

A 

'frm 

max 

75 

A 

'fsm 

max 

40 

A 

Tstg 

—40 to 

+125 

°C 

Ti 

max 

150 



^th j-mb 

4.5 °C/W 

Zth j-mb 

0,3 °C/W 


Influence of mounting method 
1. Heatsink mounted 

Thermal resistance from mounting base to heatsink 


a. with heatsink compound 

^th mb-h 

1,5 °C/W 

b. with heatsink compound and 



56316 mica washer 

^th mb-h = 

2,7 OC/W 

c. without heatsink compound 

^th mb-h = 

2,7 °C/W 

d. without heatsink compound 



with 56316 mica washer 

^th mb-h ~ 

5 °C/W 


2 . Free air operation 


The quoted values of R{h j-a should be used only when no leads of other dissipating components run 
to thè same tie-points. 


Thermal resistance from junction to ambient in free air: 
mounted on a printed-circuit board at a = maximum lead length 
and with a copper laminate 

a. ! 1 cm 2 j_a = 50 °C/W 


. 1 cm 2 


^th 


1-a 


' 55 °C/W 



JZ6J11S1 


mounted on a printed-circuit board at a lead length a = 3 mm 
and with a copper laminate 

c. 1 cm 3 Rtf, j_ a = 55 °C/W 

d. 1 cm 2 R th j. a = 60 °C/W 


CHARACTERISTICS 

Forward voltage 

t F = 20 A; Tj = 25 °C 


Reverse current 
Vr - VRWmax: T j' 125 ° c 

Reverse recovery when switched from 

lp = 2 A to Vr ‘ 30 V; -dlp/dt = 20 A/ps; Tj = 25 °C 
Recovered charge 
Recovery time 

Maximum sSope of thè reverse recovery current 
when switched from ip = 2 A to Vr 30 V; 
with —dlp/dt =■ 2 A/ps; Tj = 25 °C 


O 



Vp 2,3 V • 

Ir 0,6 mA 

Q s 0,7 pC 

t rf 450 ns 


|dlR/dt| 5 A/ns 



* Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


Forward recovery when switched to 
jp = 10 A with t r * 1 ps at Tj = 25 °C 
Recovery time 
Recovery voltage 


tfr • 1 

V fr < 15 V 



Forward output waveform 
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ÌYW19 SERIES 




Fast soft-recovery rectifier diodes 

BYW19 SERIES 

J 

V_ 



J V 


M0UNT1NG INSTRUCTIONS 

1. Soldered joìnts must be at least 2,5 mm from thè seat, 

2. The maximum permissible temperature of thè soldering iron or bath is 270 °C; contact with thè 
jolnt must not exceed 3 seconds. 

3. The devices should not be immersed in oil, and few potting resins are suitable for re-encapsulation. 
Advice on these materiais is avaìlable on request. 

4. Leads should not be bent less than 2,5 mm from thè seal. Exert no axial pulì when bending. 

5. For good thermal contact heatsink compound should be used between base-piate and heatsink. 

OPERATING NOTES 

Dissipation and heatsink considerations: 

a. The various components of junctìon temperature rise above ambient are iJJustrated below: 



b, The method of using thè graphs on page 7 is as follovvs; 

Starting with thè required current on thè Ip(AV) ax * s - ,race tipwards to meet thè appropriate forni 
factor curve. Trace right bonzontaHy and upwards from thè appropriate value on thè T arn p scale. 
The intersection determines thè Rjh mb-a- The heatsink thermal resistance value (R^ h_ a ) Can n ow 
be calculated from: 

^th h-a ' ^th mb-a “ ^th mb-h- 

Any measurement of heatsink temperature should be made immediately adjacent to thè devìce. 

c. The heatsink curves are optimized to allow thè junctìon temperature to run up to a maximum of 
150 °C (Tj max ) whilst limiting T m b to 125 °C (or less). 



7Z72509.1 
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NOMOGRAM 

Power loss AP R(AV) due to switching only (to be added to steady state power losses). 
Ip - forward current just before switching off; Tj = 150 °C 
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BYW19 SERIES 


J V 


Fast soft-recovery rectifier diodes 


BYW19 SEF 

J V 
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BYW25 


BYW25 


J V. 


Fast recovery rectifier diode 


J V 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODE 


The 0 YW25 is a fast soft-recovery rectifier diode in a DO-5 metal envelope especialiy suitable for 
operation as mairi and commutating diode in 3-ph'ase a.c. motor speed control inverters and in high 
frequency power supplies in generai. 

Two polarity versions are avaìlable: 

Normal polarity (cathode to studi; BYW25. 

Reverse polarity (anode to studi; BYW25R. 


QUICK REFERENCE DATA 


Repetitive peak reverse voltage 

Vrrm 

max. 

800 

V 

Average forward current 

'fiavi 

max. 

40 

A 

Repetitive peak forward current 

Ifrm 

max. 

600 

A 

Reverse recovery time 

Vr 


450 

ns 


MECHANICAL DATA 

Fig. 1 DO*5: witb metric M6 stud (# G mmj 


15,3 max 




Net mass: 22 g 

Dìameter of clearance hole: max. 6,5 mm 
Torque on nut: min. 1,7 Nm (17 kg cm) 
max. 3,5 Nm (35 kg cm) 


Supplied with device: 1 nut, 1 lock wasber 
Nut dimensions across thè flats: 10 mm 
Supplied on request: accessorìes 56264A 
(mica washer, insulating ring, tag) 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absoipte Maximum System (IEC 134) 


Voltages * 


Non-repetitive peak reverse voltage 

y RSM 

max. 

1000 V 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

800 V 

Continuous reverse voltage 

v R 

max. 

650 V 

Currents 

Average forward current; 

switching losses negligible up to 20 kHz 
sinusoidal; up to T mb = 100 °C 

'f(AV) 

max. 

40 A 

sinusoidal; at T mb « 125 °C 

! F(AV) 

max. 

23* A 

R.M.S. forward current 

'firmisi 

max. 

60 A 

Repetitive peak forward current 

'frm 

max. 

600 A 

Non-repetitive peak forward current; 
t = 10 ms; half sine-wave; 

Tj = 150 °C prior to surge 

'fsm 

max. 

550 A 

t z t for fusing (t * 10 ms) 

Pt 

max. 

1500 A 2 s 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 

—55 to + 150 °C 

Junction temperature 

T i 

max. 

150 °C 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

Rth j-mb 

= 

0,6 °C/W 

From mounting base to heatsink 
with heatsink compound 

^th mb-h 


0,3 °C/W 

without heatsink compound 

Rth mb-h 

- 

0,5 °C/W 


• To ensure thermal stability: R t h j-a 1 °C/W (continuous reverse voltage). 


CHARACTERISTICS 

Forward voltage 

i F = 35 A; Tj = 25 °C 

V F 

1,55 V * 

l F = 150 A; Ti = 25 oc 

Vf 

2,25 V * 

fleverse current 

V R = 650 V; Tj = 125 OQ 

l R 

7 mA 

Reverse recovery when switched from 

lp =10Ato V R = 30 V with —dlp/dt = 50 A/ps; Tj = 25 °C 
Recovery time 

<rr 

450 ns 

l F = 600 A to Vr ? 30 V with -dlp/dt = 70 A/j/s; T mb » 85 °C 
Recovery time 

<rr 

1 fiS 

Maximum siepe of thè reverse recovery current 
when switched from lp = 600 A to Vr . 30 V; 
with -di F /dt = 35 A/ps; Tj = 25 °C 

1 d 1 R.'dt | • 

100 A /pi 


7Z7850Q 




* Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 



Fig. 4 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
part) and thè maximum permissibie temperatures. 

P = power including reverse current losses and switching losses up to f = 20 kHz. 
a = 'FtRMSl/'FfAV)- 



7Z77891.1 0 


Fig. 5 One phase of a three-phase inverter for a.c. motor speed control. 
DI to D4 are BYW25 types. 
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BYW95A; B; C 



BYW95A; E 


AVALANCHE FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass passivateci rectifier diodes in hermetically sealed axial-leaded glass envelopes. They are 
intended for television and industriai applications, such as switched-mode power suppiies, scanrectifiers, 
in TV receivers, and also for use in inverter and converter applications. The devices feature non-snap- 
off (soft-recovery) switching characteristics and are capabfe of absorbing reverse transient energy le.g. 
during flashover in thè picture tube). 

QU1CK REFERENCE DATA 





BYW95A 

B 

C 

Repetitive peak reverse voitage 

V RRM 

max. 

200 

400 

600 V 

Contìnuous reverse voltage 

v R 

max. 

200 

400 

600 V 

Average forward current 

’fiavi 

max. 


3 

A 

Non-repetitive peak forward current 

■fsm 

max. 


70 

A 

Non-repetitive peak reverse energy 

e rsm 

max. 


10 

mJ 

Reverse recovery time 

trr 



250 

ns 


MECHANICAL DATA Dimensìons in mm 


Fig. 1 SOD-64. 



max min max min *m« 2 e 


The marking band indicates thè cathode. 


CHARACTERISTICS 




BYW95A 

B 

C 

Forward voltage 





lp «= 5 A; Tj = 25 °C 

V F 

1,5 

1,5 

1,5 V 

lp a 5 A; Tj = 165 °C 

v F 

1,25 

1,25 

1,25 V 

Reverse avalanche breakdovvn voltage 





Ir -0,1 mA;Tj = 25 °C 

V (BR)R 

300 

500 

700 V 

Reverse current 





VR-VRRMmax: Tj-16* °C 

'R < 


150 

pA 


Reverse recovery when switched from 
l F = 1 Ato V R 30 V with 
~dJp/dt = 20 A/ps; Tj = 25 °C 


recovered charge 
recovery time 


250 nC 

250 ns 





0 1 v F (VI 1 



Fig. 4 Definitions of t rr and Q s . 


Fig. 3 -- Tj = 25 OC;-Tj = 165 °C. 


RATINGS 


Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134) 





BYW95A 

B 

C 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

400 

600 V 

Continuous reverse voltage 

Average forward current (averaged 

Vr 

max. 

200 

400 

600 V 

over any 20 ms period) 

T tp = 50 °C; lead length a = 10 mm 

'piavi 

max. 


3 

A 

T amb “55 °C; Fig. 2 

'F(AV) 

max. 


1,25 

A 

Repetitive peak forward current 

'frm 

max. 


15 

A 

Non-repetitive peak forward current 
(t = 10 ms; half sine-wave) Ti - Tj max 

prior to surge; V R = V RRMmaj( 

'fsm 

max. 


70 

A 

Non-repetitive peak reverse avalanche 
energy; Ir » 400 mA; Tj « Tj max 
prior to surge; with inductive 

load switched off 

e rsm 

max. 


10 

mJ 

Storage temperature 

T stg 


-65 to + 175 

OC 

Operating junction temperature 

T i 

max. 


165 

□c 


THERMAL RESÌSTANCE 

Influence of mounting method 

1. Thermal resìstance from junction to 
tie-point at a lead lengtb a - 10 mm 

2. Thermal resìstance from junction to 
ambient when mounted ona 1,5 mm 
thick epoxy-glass printed-circuit board; 
Cu-tbickness > 40 pm; Fig. 2 


R th j-tp 



I 

T 


25 °C/W 


75 °C/W 


Fig. 2 Mounted on a printed-circuit board. 


* Measured under pulse conditìons to avoid excessive dissipation. 



>701910 



0 100 T tp (°C) 200 


Fig. 5 Steady. state power dissipation (forward 
plus leakage current) excluding switching losses 
as a function of thè average forward current. 
The graph is for switched-mode application. 
a = *F{RMS)^F(AV}* V R = v RRMmax 


50% 



Fig. 6 Maximum average forward current as a 
function of thè tie-point temperature; thè 
curves include losses due to reverse leakage. 
The graph is for switched-mode application; 
V R " v RRMmax.'«"505S;a= J,57. 
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0 ,0 ° T amb |°C) 20° 


Fig. 7 Maximum average forward current as a 
function of thè ambient temperature; thè curve 
includes losses due to reverse leakage. 

Mounting methpd see Fig. 2. 

The graph is for swìtched-mode application; 

Vr = V RRMmax ;6 = 50%;a= 1,57. 


OPERAT1NG NOTES 

The varicus components of junction temperature rise above ambient, for mourrting wilh symmetrical 
lead length, are illustrated below. 



fh 


Fig. 8. 


The thermal resistances between envelope and tie-point, and between envelope and ambient depend on 
lead length. 


lead length 

5 

10 

15 

20 

25 

mm 

^th e-tp 

7 

14 

21 

28 

35 

°c/w 

^th e-a 

410 

300 

230 

185 

155 

°c/w 


The thermal resistance between tie-point and ambient depends on thè mounting method; for mounting 
on a 1,5 mm thick epoxy-glass printed-circuìt board with a copper-thickness> 40 firn, thè following 
values apply: 

1. Mounting similar to method given in Fig. 2: R^j, ^ p _ a = 70 °C/W. 

2. Mounted on a printed-circuìt board with a copper laminate (per lead) of: 

1 cm 3 R th tp . a = 55 °C/W 
2,25 cm 2 R th lp . a = 45 °C/W 

Note 

Any temperature can be calculated by usìng thè dissipation graph (Fig. 5) and thè above thermal model. 
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BYW96D 

BYW96E 


J 


v_ 


BYW96D 

BYW96E 


Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 


AVALANCHE FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass passivateti rectifier diodes in hermeticaf/y sealed axial-teaded glass envelopes. They are 
intended fortetevision and industriai applications, such asswitched-mode power supplies, scan rectifiers, 
in TV receivers, and also for use in inverter and converter applications. The devices feature non-snap- 
off (soft-recovery) switching cheracteristics and are capable of absorbing reverse transient energy (e.g. 
during flashover in thè picture tube). 


QUICK REFERENCE DATA 





BYW96D 

BYW96E 


Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

800 



1000 

V 

Continuous reverse voltage 

Vr 

max. 

800 



1000 

V 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 



3 


A 

Non-repetitive peak forward current 

'fsm 

max. 


70 


A 

Non-repeti ti ve peak reverse energy 

e rsm 

max. 


10 


mJ 

Reverse recovery time 

trr 



400 


ns 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 SOD-64. 



The marfcirtg band indicates thè cathode. 


CHARACTERISTiCS 

For -ard voltage 
lp = 5 A; T: = 25 °C 
lp “ 5 A; Tj - 165 °C 
Reverse avalanche breakdown voltage 
Ir = 0,1 mA;Tj = 25 °C 
Reverse current 

V R = v RRMmax:Tj * 165 °C 
Reverse recovery vvhen switched from 
I p = 1 A to Vr 30 V with 
—dlp/dt = 20 A/ps; Tj - 25 °C 
recovered charge 
recovery lime 



BYW96D 

BYW96E 

V F 

1,5 

1,5 

V F 

1,25 

1,25 # 

V (BR)R 

900 

1100 


Ir 150 pA 


Q s ' 400 nC 

t rr < 400 ns 



0 1 . VplV) 2 



Fig. 4 Definìtions of t rr and Q s . 


Fig. 3 - Tj = 25 oc;-Tj = 165 °C. 


Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


RATINGS 

Limiting values in aceordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 



BYW98D 

BYW96E 

Repetitive peak reverse voltage 

Vrrm max. 800 

1000 

Continuous reverse voltage 

Vr max. 800 

1000 


Average forward current (averaged 
over any 20 ms period) 

T tp = 50 °C; iead iength a = 10 mm 
T a mb = 55 OC; Fig. 2 
R epe t iti ve peak forward current 
Nòn-repetitive peak forward current 
(t = 10 ms; half sine-wave) Tj = Tj max 
prior to surge; V R = Vr R Mmax 
Non-repetitive peak reverse avalanche 
energy; Ir = 400 mA; Tj - Tj max 
prior to surge; with inductive 
load switched off 
Storage temperature 
Operating junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
infiuence of mounting method 
1. Thermal resìstance from junction to tie-point 
at a Iead Iength a « 10 mm 


l F (AV) max. 
Ip(AV) max. 

J FRM max - 


Ersm 


3 

1,25 


-65 to + 175 °C 

165 °C 



R th j-t 


25 °CAV 


2. Thermal resìstance from junction to ambient 
when mounted on a 1,5 mm thick epoxy-glass 
printed-circuit board; Cu-thickness i- 40 pm; 
Fig. 2 


R th j-a " 75 °C/W 


-«-50-=-*■) 



Fig. 2 Mounted on a printed-circuit board. 



Fig. 5 Steady state power dissipation (forward 
plus leakage current) excluding switching losses 
as a functìon of thè average forward current.. 
The graph is for switched-mode application. 
a = IfIRMSI/'FIAVI.’Vr = v RRMmax 


50% 

i r 


Fig. 6 Maximum average forward current as a 
function of thè tie-point temperature; thè 
curves include losses due to reverse leakage. 
The graph is for svvitched-mode application; 

= VR RMmax! 5 = 50%; a - 1,57. 
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BYW96D 

BYW96E 

J 

V 

Avalanche fast soft-recovery rectifier diodes 

J 

V 

BYW96D 

BYW96E 




0 100 T amb (°C) 200 


Fig. 7 Maximum average forvvard current as a 
function of thè ambient temperature; thè curve 
ìncludes losses due to reverse leakage. 

Mounting method see Fig. 2. 

The graph is for switched-mode application; 

V R = VRRMmax-' 5 = 5 ^%; a = 1 ' 57 - 


OPERATING NOTES 

The various components of junction temperature rise above ambient, for mounting with symmetrical 
lead length, are illustrated below. 



R thj . e *12 D C/W 


[h 


Fig. 8. 


The therma! resistances between envelope and tie-point, and between envelope and ambient depend on 
lead length. 


lead length 

5 

10 

15 

20 

25 

mm 

^th e-tp 

7 

14 

21 

28 

35 

oc/w 

^th e-a 

410 

300 

230 

185 

155 

°C/W 


The thermal resistance between tie-point and ambient depends on thè mounting method; for mounting 
on a 1,5 mm thick epoxy-glass printed-circuit board with a copper-thickness 40 p m, thè following 
values apply: 

1. Mounting similar to method given in Fig, 2: R t f, tp _ a = 70 °C/W. 

2. Mounted on a printed-circuit board with a copper laminate (per lead) of: 

1 erri 2 R t R t p. a = 55 °C/W 
2,25 cm 2 R th tp-a = 45 °C/W 


Note 

Any temperature can be calculated by using thè dissipation graph (Fig. 51 and thè above thermal model. 
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BYX71 

SERIE S 





BYX71 

SERIES 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Silicon double-diffused rectifier diodes in plastic envelopes. They are intended for use 
in chopper applications as well as in switched-mode po’-er supplies, as efflcienc” diodes 
and scan rectifiers in television receivers. Thedevices featurenon-snap-off character- 
istics. Normal and reverse polarity types are available. 


QU1CK REFERENCE DATA 


BYX71-350(R) 

600(R) 


Repetitive peak reverse voltage 

^RRM max ^50 

600 

V 

Average forward current 

>F(AV) max - 

- 

A 

Non-repetitive peak forward current 

ìfsm max. 

60 

A 

Reverse recovery time 

trr 

450 

ns 


MECHANICAL DATA (see also page 2) 
SOD-38 


metal base 
piate 



max 


0,65 H 
max 


Dimensions in mm 



THERMAL RESISTANCE 


From junction to mounting base 
Transient thermal impedance; t = 1 ms 

Influence of mounting method 

1. Heatsink mounted 

From mounting base to heatsink 

a. with heatsink compound 

b. with heatsink compound anu 
56316 mica ìsher 

c. ithout heatsink compound 

d. vithout heatsink Compound: 
with 56316 mica washer 


R th j-mb 
z th j-mb 

R th mb-h 

R th mb-h = 
R th mb-h = 

R th mb-h 


6,5 °C/W 
0.3 °C/W 


1.5 °C/W 

2. 7 °C TV 

2,7 ° C /W 

5 OC/W 


2 . 


Free air operation 

The quoted vdues of R t h j- a should be used only when no other leads run to thè 
tie-points. 


From junction to ambient in free air 
mounted ori a printed Circuit board 
at a = maximum lead length 
and with a copper laminate 

a. ' 1 cm^ 

b. -1 cm2 


Rtìl j-a = 50 °C/W 
Rth j-a = 55 °C/W 





at a lead-length a = 3 mm 
and with a copper laminate 



o 


c. > 1 cm z 

d. < 1 cm z 

R th j-a = 55 °C/W 

R th j-a = « °C/W 

* 





TT7T 





WZZZZZZ 


The exposed metal base-piate is directly connected to tag 1. 
i 

Net mass : 2,5 g 

Recommenrìed diameter of fixing screw: 3,5 mm 
Torque on screw 

when using v asher and heatsink compound : min. 0,95 Nm (9,5 kg cm) 

max. 1,5 Nm (15 kg cm) 

Accessories : 

supplì ed with thè device : 56355 (washer) 
available on request: 56316 (mica insulating washer) 

POLARITY OF CONNECTIONS 



BYX71-350 

BYX71-350R 


and BYX' , l-600 

and BYX71-600R 

Base-piate : 

cathode 

anode 

Tag 1 : 

cathode 

anode 

Tag 2 : 

anode 

cathode 


RATINGS Llmiting values in accordane e with thè Absolute Maximum System (IEC1.>4) 


Voltages 


BYX71 

-350(K) 

600(R) 


Continuous reverse voltage 

V R 

max. 

300 

500 

V 

Working reverse voltage 

V RW 

max. 

300 

500 

V 

Repetitive peak reverse voltage (fi £ 0,01) 

V RRM 

max. 

350 

600 

V 

Non-repetitive peak reverse 
voltage (t - 10 ms) 

V RSM 

max. 

350 

600 

V 


Currents 


Average on-state current assuming zero 
switching losses 

(averaged over any 20 ms period) 


square v ave: 6 = 0, 5; up to T m b = 85 °C 
without heatsink at T am jj = 50 °C 

‘f(. V) 

>F(AV) 

max. 

max. 

7 

1.4 

\ 

sinusoidal: at T m b = 85 °C 

IF(AV) 

max. 

6,5 ‘ 


R. M.S. forward current 

V(RMS) 

max. 

10 

A 

Repetitive peak forward current 

’frm 

max. 

25 

A 


Non-repetitive peak forward current 

half sine wave; t = .10 ms; Tj = 150 °C prior 


---. - 

to surge 

'fsm 

max. 

60 

A 

square pulse; t = 5 ms; Tj = 150 °C prior to surge 

IfSM 

max. 

60 

A 

Rate of change of commutation current 

_ di 
” dt 

max. 

50 

A/ps 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 

-55 to +125 

c 

Junction temperature 

T J 

max. 

150 

°c 


SOLDERING AND MOUNTING NOTES 

1. Soldered joints must be at least 2,5 mm from thè seal. 

2. The maximum permissible temperature of thè soldering iron or bath is 270 °C: 
contact with thè joint must not exceed 3 seconda. 

3. The device should not be immersed in oil, and few potting resins are suitable for 
re-encapsulation. Advice on these materials is available on request. 

4. Leads should not be bent less than 2,5 mm from thè seal; exert no axial pulì when 
bending. 

5. For good thermal contact heatsink compound should be used between base-piate and 
heatsink. 


CHARACTERISTICS 

Forward voltale 

1 F = 5 A;Tj =25 °C 

Reverse current 

^R = %Wraax' ^*j = 125 °C 

Re verse recovery when switched from 

Ip = 2 A to Vr = 30 V with 
-dip/dt = 20 A/ps; Tj = 25 °C 

Recovery charge 
Recovery time 

Max. slope of thè reverse recovery current 
with -dip/dt = 2 A/ps 


V F 


! R 


Qs 

t rr 

|dI R /dt| 



1,25 V l ) 


0,4 mA 


700 nC 
450 ns 
5 A/ps 


!) Measured under pulse conditions 


to avoid excessive dissipation. 
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BYX71 

SERIES 




BYX71 

SERIES 



CHARACTERIST1CS (continued) 

Forvvard recovery when switched to 

lp = 25 A with t r = 0, 5 ps at Tj = 25 °C 
Recovery lime 

Recovery voltage ^fr 


0,8 

3,5 


|JS 



Forward output waveform 


OPERATING NOTES 

Dissipation and heatsink considerations: 

a. The various eomponents of junction temperature rise above ambient are illustrated 
below: 



b. The method of using thè graph on page 8 is as follows: 

Starting with thè curve of maximum dissipation as a funetion of Ip(AV)> for a P arti_ 
cular current trace horizontally to meet thè appropriate form faeton upwards to thè 
operatine duty cycle (6) line; horizontally until thè R th mb _ a curve is reached. 
Finally trace upwards front thè T amb scale. The intersection determines thè 
Rrh mb-a required. 

The heatsink thermal resistance value (R lh h _ a ) can now be calculated from: 

^th h-a = ^th mb-a ~ ^th mb-h 

Any measurement of heatsink temperature should be made immediately adjacent to 
thè device. 

c. The heatsink curves are optimised to allow thè junction temperature to run up to 
150 °C (Tj max ) whilst limiting T m b to 125 °C (or less). 
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BYX71 

SERIES 




BYX71 

SERIES 








10 di ,, . , 
- 3 (A/lis) 








f= 1 MHz : 

Tj =25 to 125 °C " 
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FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Glass-passivated double-diffused rectifier diodes in plastic envelopes, featuring fast reverse recovery 
times and non-snap-off characteristics. They are intended for use in chopper appiications as well as in 
switched-mode power supplies, as efficiency diodes and scan rectifiers in television receivers. 

The serìes consista of normal poiarity (cathode to mounting base} types. 

QUICK REFERENCE DATA 




BY229-200 

400 

600 

800 

Repetitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. ^200 

400 

600 

800, 

Average forward current 

IF(AV) 

max. 




Non-repetitive peak forward current 

'fsm 

max. 

60 


Reverse recovery time 

trr 


450 



MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig.1 SOD-59 (TO-220AC). 


. 10,3 

max 



i -*• I -*-0,9 max (2x) 

-►I 5,08 !♦- 




D840? 


Note: The exposed metal mounting base is directly connected to thè cathode. Accessories supplied on 
request: see data sheets Mounting instructions and accessories for TO—220 envelopes. 


THERMAL RESISTANCE 


From junction to mounting base R t ^ j_ m b = 4.5 °C/W 

Influence of mounting method 

1. Heatsink mounted with clip (see mounting instructions) 

Thermal resistance from mounting base to heatsink 

a. with heatsink compound R th * 0.3 °C/W 

b. with heatsink compound and 0.06 mm maximum mica insulator R^, m)>h = 1.4 °C/W 

c. with heatsink compound and 0.1 mm maximum mica insulator (56369) R th mb . h = 2.2 °C/W 

d. with heatsink compound and 0.25 mm maximum alumina 

insulator (56367) Rthmb-h= 0.8 °CAV 

e. without heatsink compound ^ = 1,4 oq/W 


2. Free-air operation 

The quoted vaiue of j. a should bé used only when no leads 
of other dissipating components run to thè same tie-point. 

Thermal resistance from junction to ambient in free air: 
mounted on a printed-circuii board at a - any lead length. 

R th j-a = 60 °C/W 


Fig.2 



0839? 


MOUNTING INSTRUCTIONS 

1. The device may he soldered directly into thè circuii, bui thè maximum permissible temperature of 
thè soldering iron or bath is 275 °C; ìt must not be in contact with thè joint for more than 5 
seconds. Soldered joints must be at least 4,7 mm from thè seai. 

2. The leads should not be bent less than 2.4 mm from thè seal, and should be supported during 
bending. 

3. It is recommended that thè Circuit connection be made to thè cathode tag, rather than direct to thè 
heatsink. 

4. Mounting by means of a spring clip is thè best mounting methode because it offers: 

a. a 9ood thermal contact under thè crystal area and slightly tower Rjj, mb-h va I ues than screw 
mounting; 

b. safe isolation for mains operation. 

However, if a screw is used, it should be M3 cross-recess pan head. Care should be taken to avoid 
damage to thè plastic body. 

5. For good thermal contact heatsink compound should be used between base-piate and heatsink. 
Values of R t h m b.h given for mounting with heatsink compound refer to thè use of a metallic-oxide 
loaded compound. Ordinary silicone grease is not recommended. 

6. The device should not be pop-riveted to thè heatsink. However, it is permissible to press rivet 
providing that rivets of soft material are used, and thè press forces are slowly and carefully controlled 
so as to avoid shock and deformation of either heatsink or mounting tab. 


iTiNGS 

niting values in accordance with thè Absolute Maximum System (1EC 134) 


Itages* 


BY229- 

-200 

400 

600 

800 

n repetitive peak reverse voltage 

Vrsm 

max. 

200 

400 

600 

800 V 

>etitive peak reverse voltage 

V RRM 

max. 

200 

400 

600 

800 V 

st working reverse voltage 

VrWM 

max. 

150 

300 

500 

600 V 

Ttinuous reverse voltage 

Vr 

max. 

150 

300 

500 

600 V 





V 


•rents 







•rage forward current assuming zero 
witching losses 

quare-wave; S - 0.5; up to T m b = 100 °C 

'F(AV) 

max. 


7 


A 

quare-wave; 5 = 0.5; at T m b = 125 °C 

'F(AV) 

max. 


4.1 


A 

inusoidal; up toT m b = 101 °C 

'f(av) 

max. 


6.5 


A 

inusoidal; at T m p = 125 °C 

'f(av) 

max. 


4 


A 

4.S. forward current 

'F(RMS) 

max. 


10 


A 

Mutitive peak forward current 

'frm 

max. 


60 


A 

jetitive peak forward current 
p = 20ps;5 0.02 

Ifrm 

max. 


75 


A 

1-repetitive peak forward current; t = 10 ms 
alf sine-wave; Tj = 150 °C prior to surge; 
'Ah reapp!ied V RW Mmax 

IfSM 

max. 


60 


A 

nperatures 







rage temperature 

Tstg 


—40 to +150 

°C 

ction temperature 

T i 

max. 


150 


OC 


CHARACTERISTICS 


Forward voltaye 
l F = 20 A; Tj = 25 °C 

Reverse current 
V R a v RWMmax-’ Tj = 125 °C 

Reverse recovery when switched from 
lp = 2 A to Vr 30 V with -dlp/dt = 20 A/ps; T: = 25 °C 
Recovered charge 
Recovery time 

Maximum slope of thè reverse recovery current 
i F - 2 A; -dlp/dt = 20 A/pts 


V F 1.85 V* 

*R 0.4 mA 

Q s 0.7 „C 

t rr 450 ns 

JdlR/dtj 60 A/ps 




ensure thermal stability: Rjh j. a 15 °C.W for continuous reverse voltage. 


'Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


r 
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BY229 SERIES 


;v. 


Fast soft-recovery rectifier diodes 


BY229 SEI 


7V 


SQiJARE-WAVE OPERATION 


D837S 



Fig. 4 The rigbt-band part shows thè interrelat ionship between thè power (derived from thè left-hand 
part} and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses but excluding switching losses. 



'f(AV) “ l F(RMS) X v / J 



0 0.5 1 1.5 V F (V) ? 

Fig. 7-Tj 25 OC;-Tj - 125 °C 


SlNUSOIDAL OPERATION 


D8379 



Fig. 5 The right-hand part shows thè interreiationship between thè power (derived from thè left-hand 
part} and thè maximum permissible temperatures. 

P = power including reverse current losses but excluding switching losses. 
a= form factor = IfIrmsV'FIAV)- 


08382 



Fig. 8 NOMOGRAM 

Power loss ^PR(AV) due t° switching only (to be added to steady state power losses}. 
1p = forward current just before switching off; Tj = 150 °C 

































































































































































































































































































































































































































































































































































IY229 SERIES 


yv 


Fast soft-recovery rectifier diodes 




BY229 SERIE: 



DUSt[7{6I)%C! 





IO" 4 io 3 K> 7 IO" 1 1 10 lime (s) IO 2 

Fig. 13 


ii.iv 


nun ine 
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FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


StJicon diodes, each in a D0-4 metal envelope, featurfng non-snap-off characteristics, and intended for 
use in high-frequency power supplies, thyristor inverters and multi-phase power rectifier applications. 
The series consists of thè following types: 

Normal polarity Icathode to studi: 1N3879, 1N3880, 1N3B81 and 1N3882. 

Reverse poiarity (anodeto studi: 1N3879R, ÌN3880R, 1N3881R and 1N3882R. 


QUICK REFERENCE DATA 



1N3879(R)| 1N3880(R)| 

1N3881(R) J 1N3882(Rj 

Repetitive peak reverse voltage 

Vrrm max. 50 1 100 

200 1 300 V 

Average forward current 

ÌFIAV) 

max. 6 A 

Non-repetitìve peak forward current 

Tsm 

max. 80 A 

Reverse recovery time 

<rr 

< 200 ns 


MECHANICAL DATA Dimensiona in 


DO-4 



Net mass: 

Dfameter of clearance hole: max. 5,2 mm 
Accessories supplied on request: 

56295 (PTFE bush, 2 mica washers, plain washer, tag) 
Supplied with device: 1 out, I lock washer 
Nut dimensìons across thè fiats: 9,5 mm 
The mark shown applies to thè norma! polarity types. 


(9 kg cm) 
max. 1,7 Nm 
(17 kgcm) 


lp - 1 A to . = 30 V; 

-di F Jt - 2 A/jjs; Tj - 25 °C 

’ iax. slope of thè reverse recovery current [dlp '<Jt| 5 A/pr 




RATINGS Limiting - ilucs in accordance " ith thè Uisolute Maximum System (IEC 134) 
Voltagcs 


Non-repetitive peak reverse 

'oltage 

vrsm 

IN387?(R) 

1N3S80(R) 

1N38S1(R) 

1N3 ! 32(R) 

(t £ 10 ms) 

max. 100 

150 

250 

350 

V 

Repetitive peak re verse volt; 
(6 <0.01) 

V RRM 

mar. 50 

100 

200 

300 

V 

Crest working re verse voltage 

max. 50 

100 

200 

300 

V 


Currents 

Avcrage tm-state-current assuming zero 

s e itching losses (averaged over any 20 ms period) 


up to T m p = 100 °C 


max 

6 

A 

ut T mb - - 125 »C 

'F(AV) 

max. 

3.5 

A 

R.M.S. fon ird current 

'F(RMS) 

mar. 

10 

A 

Repetitive pe«.k forward current 

’l-'RM 

max. 

75 

A 

Non-repetitive peak forward current 

Tj = 150 °C prior to surge; 

half sine-wave with reapplied v RWMmax» 

t =-10 ms 

>FSM 

max. 

75 

A 

t = 8, 3 ms 

¥sm 

max. 

80 

A 

l^t for fusing (t •- 10 ms) 

lA 

max. 

28 


Tempera tu res 

Storage temperature 

T ntg 

-65 

to +H5 

°C 

Operating junction temperatura 

T i 

max. 

150 

°c 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to ambient in free a ir 

^rh j-a 

* 

50 

°c/w 

From junction to mountir ; base 

^■th j-mb 

» 

4,4 

°C/W 

From mountìng base to heatsink 

R-th mb-h 

» 

0,5 

°c/w 

Transient thermal impedance; r = 1 ms; 8 -- 0 

^th j-mb 

= 

1 

°C AV 

CHARACTERISTICS 

Fon trd voltage 1) 

I F = 6 \;Tj =25 "e 

V F 


1,4 


Reverse current 

V R = v RWMmaxl T j » 123 °C. 



3 

mA 

Re erse recovery when switched from 

Ip = 1 A to ’ = 30 V; 

-dlp, dt = 35 A/ps; Tj = 25 (Ì C 

Reco ery tìnte 

trr 


200 

ns 

Ip = 2 A to V R = 30 V; 

-dlp/dt = 20 A, ps; Tj - 25 °C 

Recovery charge 

Qs 


250 

nC 


*) Measured under pulso conditions to avoid excessi ve dissipa tion. 
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389 to 1N3892 




1N3889 to 1N389: 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


lp = 1 A to Vr = 30 V; 

-dlp/dt = 2 A/ps; Tj = 25 °C 

Max. slope of thè reverse recovery current |dlR/dt| < 5 A/ps 


Silicon diodes, each in a DO-4 metal envelope, featurmg non-snap-off characteristics, and intended for 
use in high-frequency power supplies, thyristor inverters and multi-phase power rectifier applications. 
The series consista of thè following types: 

Normal polarity (cathode to stud): 1N3889, 1N3890, 1N3891 and 1N3892. 

Reverse polarity (anode to studi: 1N3889R, 1N3890R, 1N3891Rand 1N3892R. 


QUICK REFERENCE DATA 


1 N3889(R)I 1N3890(R) 11N3891 (R) 11N3892(R) 


Repetitive peak reverse voltage 
Average forward current 
Non-repetitive peak forward current 
Reverse recovery time 


V RRM 


50 


I 100 
*F(AV) 
*FSM 
trr 


200 


300 V 
max. 12 A 
max. 150 A 

200 ns 


MECHANICAL DATA 
DO-4 


Dimensions in mm 



Diameter of dearance hole: max. 5,2 mm 
Accessories supplied on request: 

56295 (PTFE bush, 2 mica washers, plain washer, tag) 
Supplied with device: 1 nut, 1 lock washer 
Nut dimensions across thè flats: 9,5 mm 
The mark shown applies to thè normal polarity types. 


(9 kg cm) 
max. 1,7 Mm 
(17 kg cm) 


RAT1NGS Limiting values in accordancc with thè Absolute Maximum System (IEC134) 



7272610 



Voltage s 


Non-repetitive peak rt erse voltage 
(t ^ 10 ms) Vrsm 

1N3889(R) 

1N3890(R) 

1N3891(R) 

1N3892(R) 

max. 100 

150 

250 

350 V 

Repetitive peak reverse voltage 
(6 5 0.01) V RRM 

max. 50 

100 

200 

300 V 

Cresi working reverse voltage V^ V M 

max. 50 

100 

200 

300 V 


Currents 

Average on-state current assumingzero 
switching losses (averaged over any 20 ms period) 


up to T m b - 100 °C 

'f(AV) 

max. 

12 

A 

at T m b = 125 °C 

1f(AV) 

max. 

7 

A 

R.M.S. forward current 

'F(RMS) 

max. 

20 

A 

Repetitive peak forward current 

J FRM 

max. 

140 

A 

Non-repetitive peak forward current 

Tj = 150 °C prior to surge; 

half sine-wave with reapplied VRYVMmax! 

t = 10 ms 

'F5M 

max. 

140 

A 

t = 8,3 ms 

>FSM 

max. 

150 

A 

I^t for fusing (t = 10 ms) 

j2( 

max. 

100 

a2 s 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 

- 

65 to +175 

°c 

Operating junction temperature 

T i 

max. 

150 

°c 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to ambient in free air 

R th j-a 

= 

50 

°c/w 

F rom junction to mounting base 

fi-th j-mb 

= 

2,2 

°c/w 

From mounting base to heatsink 

R th mb-h 


0,5 

°c/w 

Transient thermal impedance; t = 1 ms; 6=0 

z th j-mb 

= 

0,8 

°c/w 


CHARACTERISTICS 
Forward voltage *) 

Ip » 12 A; Tj =25 °C 
Reverse current 

V R = v R\?Mmax ! T ) = 125 ° c 

Reverse recovery when switched from 

Ip = 1 A to Vr = 30 V: 

-dlp/dt - 35 A/jis: Tj = 25 °C 
Recovery time 

Ip = 2 A to Vr = 30 V; 

-òlp/dt = 20 A/jls; Tj = 25 °C 
Recovery charge 




V F 1,4 V 

3 mA 

t rr < 200 ns 

Q s - 250 nC 


1 ) Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 













































































































































































































































































































INJByy to 1N39U3 


X 


Fast soft recovery rectifier diodes 


IN3899 to 1N3 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Silicon diodes in DO—5 metal envetopes, featuring non-snap-off characteristics. They are intended 
for use in high-frequency power supplies, thyristor inverters and multi-phase power rectifier applications. 
The series consists of thè following types: 

Norma! polarity (cathodeto stud): 1N3899, 1N3900, 1N3901, 1N3902, 1N3903. 

Reverse polarity (anode tostud), 1N3899R, 1N3900R, 1N3901R, 1N3902R, 1N3903R. 

QUICK REFERENCE DATA 





1 N3899(R) 

3900(R) 

3901(R) 

3902 R} 

3903 (R) 

Repetitive peak reverse 
voltage 

V RRM 

max. 

50 

100 

200 

3Q0 

400 V 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 



20 


A 

Non-repetitive peak 
forward current 

'fsm 

max. 



225 


A 

Reverse recovery time 

trr 

< 



200 


ns 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 DO—5;SuppIied with device: 1 nut, 1 lockwasher 
Nut dimensions across thè flats: 11.1 mm 


15,3 max 



CHARACTERISTICS 
Forward voltage 

If “ 20 A;Tj = 25 °C V F 

Reverse current 

V R * v RWMmax' T j * 100 ° c l R 

Reverse recovery when switched from 
lp = 1A to V R '•-30 V; -dlp/dt * 35 A/ps;Tj = 25 °C 
Recovery time t rr 

l F = 2 A to Vr 30 V; -dlp/dt» 20 A//is;Tj = 25 °C 
Recovered charge Q s 

Maximum slope of thè reverse recovery current 
when switched from lp = 1 A to Vr > 30 V; 

—dlp/dt - 2 A/jus; Tj = 25 °C |dl R /dt| 


1.4 V* 

6 mA 

200 ns 

250 nC 

< 5 A/^s 



Fig.2 Defìnitions of t rr and Qg. 


D8403 


‘Measured under pulse conditions to avoìd excessive dissipation. 


Net mass: 22 g 

Diameter of clearance hole: max. 6.5 mm 
Accessories supplied on request: 

56264A {mica washer, insulating ring, tag) 

The mark shown applies to normal polarity types. 


Torque on nut: 
min. 1.7 Nm (17 kg cm) 
max.2.5 Nm (25 kg cm) 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voltages 




1N3899(R) 

3900(R) 

3901(R) 

3902 R) 

3903(R) 

Non-repetitive peak reverse 
voltage (t< 10 ms) 

V RSM 

75 

200 

300 

400 

500 

Repetitive peak reverse 
voltage (5 <0.01) 

V RRM ™><- 

50 

100 

200 

300 

400 

Crest working voltage 

VrwM max. 

50 

100 

200 

300 

400 


Currents 

Average on-state current assumìng zero 


switching losses (averaged over any 20 ms period) 

up toT mb = 100 °C 

'F(AV) 

max. 

20 

A 

at T mb = 125 OC 

! F (AV) 

max. 

10 

A 

R.M.S. forward current 

'FIRMISI 

max. 

30 

A 

Repetitive peak forward current 

'FRM 

max. 

100 

A 

Non-repetitive peak forward current 

Tj = 150 °C prior to surge; 

half sine-wave;with reapplied VRWMmax; 

t = 10 ms 

'fsm 

max. 

200 

A 

t = 8.3 ms 

'fsm 

max. 

225 

A 

l 2 t for fusìng (t = 10 ms) 

l J t 

max. 

210 

A 2 s 

Temperatures 

Storage temperature 

T stg 


—65 to 175 

OC 

Operating junction temperature 

T i 

max. 

150 

OC 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

*^th j-prib 

- 

1.5 

°c/w 

From mounting base to heatsink 
with heatsink compound 

fyh mb-h 

= 

0.3 

°c/w 

Transient thermal impeadance; t = 1 ms 

^th j-mb 

= 

0.3 

°c/w 


SINUSOIDAL OPERATION 



Fig.3 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
part) and thè maximum permissible temperatures. 

P= power dissipation excluding switching losses. 
a= forni factor= IfìRMS)/'FIAV). 


254 
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3899 to 1N3903 


Fast soft-recovery rectifìer diodes 

j 1 1N3899 to 1N390 

J 

V 


A 


SQUARE WAVE OPERATION 

D8414 



T mb 

<°C) 

75 


90 


105 


120 


135 

150 


Fig.4 The right-band part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
pari) and thè maximum permissible temperatures. 

P = power dissipation excluding switching losses. 



10 3 10 2 10 1 1 duration (s) 10 


Fig.5 Maximum permissible non-repetitive r.m.s. forward current based on sinusoidal currents 
(f = 50 Hz); Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied VRWMmax- 
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V 
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Fig.7 
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1N3909 to 1N3913 

Fast soft-recovery rectifier diodes 

1N3909 to IN 

J 

L J 

V. ... . 


FAST SOFT-RECOVERY RECTIFIER DIODES 


Silicon diodes in DO—5 metal envelopes, featuring non-snap-off characteristics. They ars intended for 
use in high-frequency power supplies, thyristor inverters and muIti-phase power rectifìer applications. 
The series consists of thè fotlowing lypes: 

Norma! polarity (cathode tostud): 1N3909, 1N3910, 1N3911, 1N3912, 1N3913. 

Reverse polarity (anode to stud): 1N3909R, 1N3910R, 1N3911R, 1N3912R, 1N3913R. 


QUICK REFERENCE DATA 





1N3909(R) 

3910(R) 

3911(R) 

3912{R) 

3913(R) 

Repetitive peak reverse 
voltage 

V RRM 

max. 

50 

100 

200 

300 

400 V 

Average forward current 

'F(AV) 

max. 



30 


A 

Non-repetitive peak 
forward current 

'fsm 

max. 



300 


A 

Reverse recovery time 

Vr 

< 



200 


ns 


MECHANICAL DATA D'tmensions in mm 

Fig .1 DO—5; Supplied with device: 1 nut, 1 lock-washer 
Nut dimensions across thè flats: 11.1 mm 


15,3 max 




CHARACTERISTICS 


Forward voltage 


l F = 30 A; Tj = 25 °C 

V F 

< 

1.4 

V* 

Reverse current 

V R = v RWMmax.' T j = 100 ° c 

>R 

< 

10 

m/ 

Reverse recovery when swìtched from 
l F = 1 A to V R > 30 V; — dlp/dt = 35 A/ps; Tj = 25 °C 
Recovery time 

<rr 

< 

200 

ns 

l F = 2 A to V R 3* 30 V; -dlp/dt = 20 A/ps; Tj = 25 °C 
Recover ed charge 

Q s 

< 

250 

nC 

Maximum slope of thè reverse recovery current 
when switched from lp = 1 A to V R 3* 30 V; 

—dlp/dt = 2 A/ps; Tj * 25 °C 

|dl R /dt| 

< 

5 

A/p 



*Measured under pulse conditions to avoid excessive dissipation. 


Net mass: 22 g Torqueonnut: 

Diameter of clearance hole: max. 6.5 mm min. 1.7 Nm (17 kgcm) 

Accessories supplied on request: max. 2.5 Nm (25 kg cm) 

56264A (mica washer, insulating ring, tag) 

The mark shown applies to normal polarity types. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voltages 





1N3909(R) 

3910ÌR) 

3911(R) 

3912(R) 

3913(R) 

Non-repetitive peak reverse 
voltage |t= 10 ms) 

V RSM 

max. 

75 

200 

300 

400 

500 

Repetitive peak reverse 
voltage (6 < 0-01 ) 

V RRM 

max. 

50 

100 

200 

300 

400 

Crest working voltage 

V RWM 

max. 

50 

100 

200 

300 

400 


Currents 


Average on-state current assuming zero 

switching losses (averaged over any 20 ms period) 


up to T^ = 100 °C 

'PIAVI 

max. 

30 

A 

at T mb •= 125 “C 

'P(AV) 

max. 

15 

A 

R.M,S. forward current 

'FiRMS) 

max. 

45 

A 

Repetitive peak forward current 

! frm 

max. 

125 

A 

Non-repetitive peak forward current 

Tj = 150 °C prior to surge; 

half sine-wave with reapplied V R yyfyi max ; 

t = 10 ms 

'fsm 

max. 

275 

A 

t » 8.3 ms 

'fsm 

max. 

300 

A 

I 5 1 for fustng (t = 10 ms) 

l J t 

max. 

375 

A 2 s 

Temperatures 

Storage temperature 

^stg 

- 

65 to 175 

°C 

Operating junction temperature 

Tj 

max. 

150 

°C 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mountìng base 

^th j-mb 

= 

1.0 

°c/w 

From mountìng basetoheatsìnk 
with heatsink compound 

^th mb-h 

= 

0.3 

°c/w 

Transient thermal impedance; t = 1 ms 

^•th j-mb 

= 

02 

°c/w 


SINUSOIDAL OPERATION 



Fig. 3 The right-hand part shows thè interrelationship between thè power (derived from thè left-hand 
pari) and thè maximum permissible temperatures. 

P = power dissipation exctuding switching losses. 

a-- form factor = IF(RMS)/>F(AVì- 
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3909 to 1N3913 
_ ) 


Fast soft-recovery rectifier diodes 



1N3909 to 1N391 

V_ 


SQUARE-WAVE OPERATION 



Fig. 4 The right-hand pari shows thè interreiationship between thè power {derived from thè left-hand 
pari) and thè maximum permissible temperatures. 

P= power dissipation excluding switching losses. 



'fiavi * 'firms) x >/T 



Fig.5 Maximum permissible non-repetitive r.m;s. forward current based on sinusoidal currents 
(f = 50 Hz); Tj = 150 °C prior to surge; with reapplied VRwy max _ 



time 




Fig. 7 


Ju,y 1979 H P Hi Li PS 


m 


Y 


257 











































































































































































































































































































































BSW66A to 68A 


1 

Silicon planar epitaxia! transistors j 

BSW66A to 68' 

J 

V_ 

_ ) 

V 


SILICON PLANAR EPITAXIAL TRANSISTORS 


N-P-N transistors primarily intended for generai purpose industriai and switching applications. 


^ QUICK REFERENCE DATA 





BSW66A 

BSW67A 

BSVV68A 

Collector-base voltage (open emitter) 

VCBO 

max. 

100 

120 

150 

Coilector-emitter voltage (open base) 

v CE0 

max. 

100 

120 

150 

Collector current (peak value) 

fan 

max. 


2 


Totai power dissipation up to T case = 25 °C 

p tot 

max. 


5,0 


Coilector-emitter saturatìon voltage 

Iq = 500 mA; lg = 50 mA 

v CEsat 

max. 


400 


D.C. current gain 

Iq = 10mA;VQ E = 5V 

Iq = 500 mA; V CE « 5 V 

hFE 

h FE 

> 


30 

30 


Transition frequency at f = 35 MHz 
l c = 100 mA; V CE «20V 

»r 

typ. 


130 



MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 TG-39. 

Collector connected to case. 




D.C. current gain 

! C = 10 mA; Vq E = 5 V 

l c = 100 mA; V CE = 5 V 

l c *= 500 mA; V CE = 5V 

] c = 1,0A;V CE = 5V 

Collector capacitarle at f = 1 MHz 
lE=le = °; v CB = 1°V 
Emitter capacitance at f = 1 MHz 
l c - l c = 0; V EB = 0 
Transition frequency at f = 35 MHz 
t C = 100mA;V CE = 20V 
Turn-on time (see Fig. 2) 

'Con ' 500 mA ’ 'Bon * 50 mA; -V BEo(f - 4 V 
Turn-off time (see Fig. 2) 

'Con ■ 500 mA; l Bon = -l Bo ff - 50 mA 


h FE 

typ. 

30 

75 


h FE 

> 

typ. 

40 

90 


h FE 

typ. 

30 

80 


h FE 

> 

typ. 

15 

20 


c c 


20 

PF 

Ce 

< 

300 

pF 

*T 

typ. 

130 

MHz 

*on 

typ. 

0,5 

MS 

t of f 

typ. 

0,9 

MS 


Pulse generatori 
t p > 5/xs 
t r -» 10 ns 
tf *£ 10 ns 



Maximum lead diameter is guaranteed only for 12,7 mm. 
Accessories: 56218 (package); 56245 (distanee disc). 


Fig. 2 Test Circuit for saturated switching characteristics. 
V C C = 13 V; V|M ■ 21 V. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 





BSW66A 

BSW67A 

BSW68A 


Collector-base voltage (open emitter) 

v CBO 

max. 

100 

120 

150 

V 

Coilector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

100 

120 

150 

V 

Emitter-base voltage (open collector) 

v EBO 

max. 

6 

6 

6 

V 

Collector current (d.c. or average) 

■c 

max. 


1 


A 

Collector current (peak value; t p < 20 ms) 
Total power dissipation up to 

'CM 

max. 


2 


A 

T a mb-25°C 

p tot 

max. 


0,8 


W 

W =25 °C 

p tot 

max. 


5,0 


W 

Storage temperature 

T stg 


—65 to + 200 


°C 

Junction temperature 

T i 

max. 


200 


°C 

THERMAL RESISTANCE 

* 






From junction to ambient in free air 

p th j-a 

= 


220 


°C/W 

From junction to case 

p th j-c 

= 


35 


°C/W 

CHARACTERISTICS 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 
Collector cut-off current 







'E'O'VCB'VCBOmax 

'CBO 

< 


100 


M A 

l E = 0;V C B = ^VcBOmax 

'CBO 

< 


100 


nA 

l E = 0; V B g = ’/.V C BOmax-Tj = 150°C 

'CBO 

< 


50 


ma 

Emitter cut-off current 







I C -0;V EB = 6V 

'EBO 



100 


mA 

I c = 0;V EB "3V 

'EBO 

< 


100 


nA 

Coilector-emitter breakdown voltage 

Ib “ 0; le = 10 mA 



BSW66A 

BSW67A 

BSW68A 


v (BRICEO 

> 

100 

120 

150 

V 

Saturatìon voltages 







Iq = 100 mA; lg = 10 mA 

v CEsai 

< 


150 


mV 


v BEsat 

< 


900 


mV 

Iq - 500 mA; 1 g = 50 mA 

v CEsat 

< 


400 


mV 

v BEsai 

< 


1,1 


V 

Iq = 1,0 A; lg = 150 mA 

v CEsat 

< 


1,0 


V 


v BEsat 

< 


1,4 


V 




1 


10 


IO 2 


l c (mA) 


IO 3 


Fig. 4 ìq/Ib = 10; Tj ? 25 °C; typical values. 
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SW66A to 68A 




Silicon planar epitaxial transistors 


BSW66A to 68A 


J V 


7Z77652 



60 



Fig. 6 le = l e ^ 0; Tj = 25 °C. Fig. 7 «c = 'c = T j' = 25 ° c - 


APPLICATION INFORMATION 
Clamped inductive load turn-off capability 


With a base-emitter resistance of 1 * 330 J2, i.e. an available reverse base current of - 2 mA, and thè 
maximum permitted clamping voltage i.e. thè rated V^eOmax- transistor will be free from second- 
breakdown effects when turning off from collector current values up to thè rated IcMmax °* 2 A. 


\ 




Fig. 10 Test circuii: V]jyj = 50 V; t p = 3 ms; 5 0,03. 

DI * BY206 or combinations of suitable faster dìodes. 

V 0 Adjusted to moke Vjcl) equal to rated V^ggmax ^ see Fig-11). 




0 100 y. (Oqj 200 

Fig. 8 V cs = V CBOmax . 



0 100 j. (O cj 200 

Fig. 9 V C B » ’/iVcBOmax- 
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BDY90 to 92 


BDY90 io 9 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-speed switching n-p-n tr-ansistors in a metal envelope intended for use in con- 
verters, inverters. switching regulators and switching control amplifiers. 


QUICK REFERENCEDATA 



BDY90 

BDY91 

BDY92 

Colleetor-base voltage (open emitter) 

v CBO 

max. 

120 

100 

80 V 

Colleetor-emitter voltage (open base) 

VcF.0 

max. 

100 

80 

60 V 

Colleetor current (peak value) 

>CM 

max. 

15 

15 

15 A 

Total power dissipation uptoT mB =75 0 C 

p tot 

max. 

40 

40 

40 W 

Colleetor-emitter saturation voltage 

I c = 10 A; I B = 1 A 

v CEsat 


1.5 

1.5 

1.0 V 

Fall time 

le =5.0 A; Ig - -Igj^ = 0.5A 
v cc = 30 v 

tf 

< 

0.2 

0.2 

0.2 ps 

Transition frequency at f = 5 MHz 
le = 0.5 A; Vce = s V 

f T 

typ. 

70 

70 

70 MHz 


MECHAN1CAL DATA 

Colleetor connected to case Dimensions in mm 



For mounting instructions and accessories. see section Accessories. 


CHARACTERISTICS (continued) 

D. C. current gain 

i c = >a;v ce --2v 

I c = 5 A;V ce = 5V 
I c = 10 A; V CE = 5 V 

Transitigli frequency at f = 5 MHz 
I C = 0.5A; V CE = 5 V 
Switching times 
Tum oft ti me 

I c = 5 A; I B = -I B M = 0.5 A 
V cc = 30 V 
Turn off time 

I c = 5 A; Ig = -IgM = 0. 5 A 
Vqc = 30 V Storage time 
fall time 

Test Circuit 



Pulse generator: 

Rise time t r < 50 ns 

Fall time tf < 50 ns 


Tj = 25 °C unless otherwise specifìed 


h FE 

> 

35 

h FE 

30 

to 120 

h FE 

- 

20 


f'F typ. 70 MHz 


t on < 0.35 |Js 


tg < 1.3 PS 

tf ' < 0.2 (is 



Pulse duration tp = 20 ps 

Duty cycle 6 =0.02 


RATINGSLimitìngvaluesinaccordancewiththe Absolute Maximum System (IEC 134) 


Voltages (See also pages 4 , 5 and 6) 


BDY90 

BDY91 

BDY92 

Colleetor -base voltage (open emitter) 

VCBO 

max. 

120 

100 

80 V 

Colleetor-emitter voltage (V EB - 1.5 V) 

VCEX 

max. 

120 

100 

80 V 

Colleetor-emitter voltage (open basé) 

VcEO 

max. 

100 

80 

60 V 

Emitter-base voltage (open colleetor) 

v EBO 

max. 

6 

6 

6 V 


Current s 

Colleetor current (d.e. ) 

Colleetor current (peak value) 

Base current (d.c.) 

Base current (peak value) 

Emitter current (d.c. ) 

Emittèr current (peak value) 

Power dissipation 

Total power dissipation up toT m ^75°C 
Tempera tures 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 

CHARACTERISTICS 
Colleetor cut-off current 

Veb = 1-5 V; Vce = VcEXmax: 

Tmb = 150°C 

Saturation voltages 
IC = 5 A; I B = 0.5 A 
I C = 10 A; I B = 1 A 


*C 


max. 

10 

A 

*CM 


max. 

15 

A 



max. 

2 

A 



max, 

3 

A 

-I E 


max. 

11 

A 

-IEM 


max. 

•15 

A 

p tot 


max. 

40 

W 

T stg 


-65 to 

+ 175 

°C 

T J 


max. 

175 

°C 

R th j 

-mb 

= 

2.5 

°c/w 

Tj = 

25°C 

unless otherwise specifìed 


k^EX 

< 

3 

mA 

v CEsat 

< 

0.5 

V 

v BEsat 

< 

1.2 

V 

v CEsat 

< 

1.5 

V 

v CEsat 

< 

1.0 

V 

VBEsat 

< 

1.5 

V 


BDY90 

BDY91 

BDY92 
BDY90to 92 



I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Repetitive pulse operation in this region is allowable, 
provided -Vgg > 1,5 V 


For p tot max versus.see page 10. 

*) Independent of temperature 










































































































































































8DY90 lo 92 




BDY90 lo 92 







77fi-jn*£. 





IO' 5 IO' 4 IO' 3 IO' 2 tp (s) IO' 1 




IO' 5 IO' 4 IO' 3 IO' 2 tp(s) IO' 1 


il ir 



Il ---ir 







































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































































BDY90 to 92 




BDY90 to S 


APPLICATION INFORMATION 

Typical operation in a 250 \V d.c. to d.c. converter with two BDY92 transistors 


150 n. 



Each transistor is mounted on a heatsink of R t h h-a = ^ °C AV 


Performance at T a ^ = 55 °C 

I S =10,5 A 
Vo = 240 V 
P 0 = 250 \V 
rj = 84 ^ 

f =28,5 kHz 

Losses at Pp = 250 W 

In transistors 2 x 6 \V 
In diodes 2 x 2 W 

In transformers 8 W 

Circuit losses 14 \V 

Transformer data 


+ 28V 



Tx = Ferroxcube core E55 material 3E1 T 2 = Ferroxcube core H16 material 3E2 
Cat. No. 4332 020 34900 Cat. No. 4322 020 33030 


nj + ni is bifilarly wound n s + n a is bifilari^ wound 

ni = ni = 9 tums, $ 1,4 mm n s = n a = 4 turns, $0,7 mm 

n 2 = n 2 = 85 turns ,$0,5 mm np = 24 tums ,$0,3 mm 



w ir 
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BDY90A 


Silicon diffuseci power transistor 


BDY90A 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTOR 


High-speed switching n-p-n transistor in a metal envelope intended for use in converters, inverters, 
swìtching regulators and switching control amplifiers. 

QUICK REFERENCE DATA 


Collector-base voltage (open emitter) 
Collector-emitter voltage [open base) 

Collector current (peak value) 

Total power dissipation up to T m b = 75 °C 
Collector-emitter saturation voltage 
lC= 12 A; l B = 1,2 A 
Fall time 

l C = 5,0 A; 1 B =* —IBM - 0,5 A; V CC = 30 V 
Transition frequency at f = 5 MHz 
l C = 0,5 A; V CE - 5 V 


v CBO max - 

v CEO max - 

Icm max, 

p tot max - 

v CEsat 

tf 

fT typ. 


120 V 
100 V 
15 A 
40 W 

1,0 V 

0,2 ps 

7Ó MHz 


MECHAf'jllCAL DATA 
Fig. 1 TO-3. 

Collector connected to case. 


Dimensions in mm 




Switching times 
Turn on time 

le = 5 A; Ib ss - | BM = 0 » 5 A; Vcc = 30V 
Turn off time 

*C = 5 A; Ig * -Ibm = °' 5 A; Vcc = 30 V 
Storage time 
fall time 


0,35 ps 


1,3 ps 
0,2 ps 



Pulse genartor: 

Rise time 
Fall time 


50 ns 
50 ns 


Pulse duration 
Duty factor 


20 ps 

0,02 


For Mounting instructions and Accessories see handbook l.f. power transistors. 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System IIEC 134) 


Collector-base voltage (open emitter) 

v CBO 

max. 

120 V 


Collector-emitter voltage (V E g = 1,5 V) 

V CEX 

max. 

120 V 

'c 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

100 V 

(A) 

Emitter-base voltage (open collector) 

v EBO 

max. 

6 V 


Collector current (d.c.) 

*c 

max. 

12 A 


Collector current (peak value) 

'CM 

max. 

15 A 

10 

Base current (d.c.) 

■b 

max. 

2 A 


Base current (peak value) 

■bm 

max. 

3 A 


Emitter current (d.c.) 

-Ie 

max. 

15 A 


Emitter current (peak value) 

-l€M 

max. 

15 A 


Total power dissipation up to T m b = 75 °C 

p tot 

max. 

40 W 


Storage temperature 

T stg 

-65 to + 175 °C 

1 

Junction temperature 

T i 

max. 

175 °C 


THERMAL RESISTANCE 





From junction to mounting base 

R th j-mb 

= 

2,5 K/W 


CHARACTERISTICS 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 

Coitector cut-off current 

V EB = 1,5 V; V CE = VcEXmax1 T mb' ,50 ° c 

'CEX 


3 mA 

IO -1 

Saturation voltages 
l C = 5A; Ig = 0,5 A 

< < 

CO O 
m m 

< 

0,5 V 

1-,2 V 


l C ” 12 A; l B = 1,2 A 

v CEsat 

v BEsat 

< 

> > 

o in 


D.C. current gain 
l C = 1 A; V CE = 2 V 

h FE 

> 

35 

IO -2 

le» 5 A: Vqe = 5 V 

hpE 

30 to 120 


l C = 12 A; V CE = 5 V 

h FE 

> 

20 


Transition frequency at f = 5 MHz 
l c = 0,5 A; V CE = 5 V 

«T, 

typ. 

70 MHz 




Fig. 3 Safe Operating A Rea (regions 1 and II forward biased). 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

IH Repetitive pulse operation in this region is permissible, 
provided —V BE . 1,5 V 

(1) Second breakdown Irmits (independent of temperature} 


January 1980 
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BDY90A 


Silicon diffused power transistor 


BDY90A 




J v 



Fig. 6 SBvoltage muttiplyìng factor at Icmax ,evel ancI SB current multipfyingfactor at VcEQmax level - 



0 100 T,{ 0 C) 200 


Fig. 6 Collector-emìtter current as a 



0 100 T . (O c} 200 

Fig. 8 Typical base current at Vqe = 5 V. 



Fig. 7 D.C. current gain at Vqe = 5 V 
and Tj = 25 °C. 



Fig. 9 Transitionfrequeney asa function 
of thè collector current. 



Fig. 12 Typical base-emitter saturation 
voltage at Ic/Ib = 10 and Tj = 25 °C. 


7282415 
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0 100 jj (°c) 200 

Fig. 11 Typical collector-emitter 
saturation voltage at l^/Ig = 10- 



0 - 100 jj (°c) 200 

Fig. 13 Typical base-emitter 
saturation voltage at l^/lg = "10- 
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BUX86 

BUX87 

) 

\_ 

Silicon diffused power transistors 

J 

V 

BUX86 

BUX87 



SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voltage, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistors in SOT-32 envelopes, for use in con- 
verters, inverters, switching regulators, motor control systems and switching applìcations. 


QUICK REFERENCE DATA 


Collector-emitter voltage (Vg^ = 0, peak value) 

V CESM 

max 

800 

1000 

V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max 

400 

450 

V 

Colleetor current (d.c.) 

>c 

max 

0,5 

A 

Collector current (peak value): tp = 2 ms 

'CM 

max 



A 

Total power dissipation up to T m {-, = 60 °C 

Ptot 

max 

20 

W 

Collector-emitter saturation voltage: Iq = 0,2 A; lg = 20 mA 

v CEsal 

< 

3 

V 

Fall time: lQ on = 0.2 A; Ig on * 20 mA; — 1 Boff = 40 mA 

‘f 

typ 

0,4 

ps 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

TO-126 (SOT-32) 

Collector eonnected to metal part of mounting surface 


j 


75757T s 





Accessories: 56326 (washer) or 56353 (clip) for direct mounting and 56353 + 56354 (package) for 
insulated mounting. 


* Within this region thè cross-section of thè leads is uncontrolled. 


CHARACTERISTICS (continued) Tj = 25 °C unless otherwise specified 


Emitter cut-off current 

I c '°.Veb = 5V 

'ebo 

1 

mA 

Saturation voltage 

Iq - 0,1 A; Iq = 10 mA 

v CEsat 

< 1,5 

V 

Iq = 0,2 A; Iq = 20 mA 

v CEsat 

3 

V 

IC = 0,2 A; lg = 20 mA 

v BEsa! 

1,0 

V 

Collector-emitter sustaining voltages 

Iq - 100 mA; lg 0 ff = 0; L = 25 mH 

v CEOsust 

BUX86 1 BUX87 
400 I 450 

V 



Oscifloscope display for sustaining voltage 



Test Circuit for VcEQsust 


RATINGS Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC134) 


Voltages 


BUX86 

BUX87 

Collector-emitter voltage (Vqe = 0. P eak vaine) 

V CESM 

max 800 

1000 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max 400 

450 


Currents 


Collector current (d.c.) 

] c 

max 

0,5 

A 

Collector current (peak value): t p - 2 ms 

'CM 

max 

1 

A 

Base current (d.c.) 

'b 

max 

0,2 

A 

Base current (peak value) 

IBM 

max 

0,3 

A 

Reverse base current (peak value) (note 1) 

-'bm 

max 

0,3 

A 

Power dissipation 

Total power dissipation up to T m b = 60 °C 

Ptot 

max 

20 

W 

Temperatures 

Storage temperature 

^stg 

—65 to 

+150 

°C 

Junction temperature 

T j 

max 

150 

°c 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

^th j-mb 

4,5 

°c/w 

From junction to ambient in free air 

^th j-a 

= 

100 

°c/w 

CHARACTERISTICS 

T r 

25 °C unless otherwise specified 

Collector cut-off current (note 2) 

V CEM ” v CESMmax: V BE “ 0 

*CES 

< 

100 

txA 

V CEM ■ VcESMmaX' V BE = 0; Tj = 125 °C 

>CES 

< 

1 

mA 

D.C. current gain 

Iq = 50 mA; Vqe = 5 V 

h FE 

typ 

50 



Notes 

1. Turn-off current 

2 . Measured with a half si ne-wa ve voltage (curve tracer). 


Transition frequency at f = 1 MHz 
Iq = 50 mA; Vq|= = 10 V 

Switching times 

?Con = 0-2 A; V C C = 250 V 
iBon = 20 mA; -Igoff = 40 
Turn-on tinte 

Turn-off: Storage time 
Fall timè 

Fall time, T m b = 95 °C 


fj typ 20 MHz 


typ 0,25 ps 

ton < 0,5 \x s 

typ 2 (<s 

s < 3,5 ps 

tf typ 0,4 fi s 

tf < 1,3 ns 
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March 1977 
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BUX86 



Silicon diffused power transistors 



BUX86 

BUX87 

J 



J 

V 

BUX87 




Safe Operating A Rea 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulsa operation 

ili Area of permissible operation during turn-on in single-transistor 
converters, provided Rgg 100 £2 and t p < 0,6 fis 
IV^Repetitive puise operation in this region is permissible, 
provided Vgg 0 and t p ^ 2 ms 


Notes 

Ppeak max ^ nBS * 

2. Second-breakdown limits (independent of temperature). 



W°C! 




Safe Operating A Rea 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

II! Area of permissible operation during turn-on in single-transistor 
converters, provided Rgg < 100 an t p < 0,6 ps 
IV Repetitive pulse operation in this region is permissible, 
provided Vgg <0 and t p ^2ras 


Notes 

1 ■ Ppeak max ' ,nes - 

2. Second-breakdown limits [independent of temperature). 


7Z77056 
















































































































































































































































































































































































































































































BUX86 

BUX87 





Fig. 1 Relevant waveforms of switching transistor. 



Fig. 2 Practical SMPS output Circuit. 

TI (output transformer): Core U20; primary inductance Lp = 23 mH 
ni = 252 turns; n2 = 27 turns; n3 = 22 turns 

v CE(t1 ) ' " 300 V (see Fig. 1 ) 



IO' 2 10- 1 l c (A) 1 



APPLICATION INFORMATION ON BUX86 

Important factors in thè desig'n of SMPS circuits are thè power losses and heatsink requirements of thè 
supply output transistor and thè base drive conditions during turn-off. In SMPS circuits with mains 
isolation thè duty factor of thè collector current generally varies between 0,25 to 0,5. 

The operating frequency lies between 15 kHz and 50 kHz and thè shape of thè collector current varies 
from rectangular in a forward converter to a sawtooth in a flyback Circuit. 

As thè BUX86 vvifl mainly be used in tow-power flyback converters thè information on optimum base 
drive and device dissipation given in thè graphs on page 13 ìs concentrated on this application. In these 
figures represents thè highest repetitive peak collector current that can occur in thè given Circuit, 
e.g. during overload. 

The total power dissipation for a limit-case transistor is given in Fig. 5 which applies for a mounting 
base temperature of 100 °C. The required thermal resistance for thè heatsink can be calculated from 

100—T am tj max 

K th mb-a a ■ 

'tot 

To ensure thermal stability thè minimum value of T am 5 in thè above equation is 40 °C. 

A practical SMPS output Circuit for an output of power in thè order of 15 W is given in Fig. 2, 

At a collector current of 200 mA and a base current of 20 mA in this Circuit thè foilowing turn-off 
times can be expected. 




^mb 

= 25 oc 

100 °C 

Storage time 

l s 

typ 

1,3 

1,8 

Fall time 

tf 

typ 

0,2 

0,8 



100 200 300 400 

’CM (mA) 

Fig. 3. 



100 200 300 400 

J CM |mA > 

Fig. 5. 



"Vdrive 

(V) 


100 200 300 400 


Fig. 4. 


Fig. 3 Recommended nominai "end" value of 
thè base current versus maximum peak collec¬ 
tor current. 

Fig. 4 Minimum required base inductance and 
recommended negative drive voltage versus 
maximum peak collector current. 

Fig. 5 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor if thè base current is 
chosen in accordance with Fig, 3. Solid lines 
for Iqi/^CM = and dotted lines for 
'Cl/'CM' 0 - 
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BUX84 

BUX85 


Silicon diffused power transistore 


BUX84 

BUX85 




j v 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voltage, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistore in TO-220 envelopes, intended for use 
in converters, inverters, switching reguiators, motor control Systems and switching applications. 

QUIQK REFERENCE DATA 


Collector current (d.c.) 

Collector current (peak value) 
tp ■ 2 ms 

Total power dissipation up to T^ = 50 °C 
Collector-ernitter saturation voltage 
l C »l A;I B = 0,2A 
Fall ti me 

'Con = 1 A -' 'Bon = Q < 2 A : —'Boff = °' 4 A 




BUX84 

BUX85 

Collector-emltter voltage (Vg E - 0, peak value} 

V CESM max 

800 

1000 

Collector-ernitter voltage (open base) 

VcEO max 

400 

450’ 


'CM 

p tot 


max 

max 


v CEsat ~ 
t f typ 


3 

40 


3 

0,4 


V 

V 
A 

A 

W 

V 
ps 


MECHAN1CAL DATA 
TO-220 

Collector connected 
to mounting base 


3,5 ma* 
not t in ned 


max 

-*-i 3,6 i-*- 

* 

r 




- 


T 

:: 

« | 
max 

J. 


} 12 * 
mi 

T 

ri 

_j 


j -»ljl^h-0,9max (3x) 
2,54 2,5ÌT 


Dimensions in mm 


4 - 5 f 
max 


♦ 15,8 
max 


l-e-0,6 

-•-2,4 


For mounting instructìons and accessories see section Accessories (Handbook SC2). 


CHARACTERiSTICS (continued) Tj = 25 °C unless otherwise specified 


Emitter cut-off current 

l c = 0; V EB = 5V 

'ebo 

< 

1 

mA 

Saturation voltages 

Iq = 0,3 A; 1 g = 30 mA 

v CEsat. 

< 

0,8 

V 

I C = 1 A; lg = 0,2 A 

v CEsat 

< 

1,0 

V 

1 C = 1 A; I g = 0,2 A 

v 8Esat 

< 

1,1 

V 

Collector-ernitter sustaining voltage 

I C = 100 mA; l Bo ff = 0; L = 25 mH 

< 

o 

m 

O 

c 

> 

BUX84 I BUX85 
400 1 450 

V 



Oscilloscope display for sustaining voltage. 



Test Circuit for VQgosust- 


RATINGS Limìting values in accordance wlth thè Absolute Maximum System (IEC134) 


Voltages 


Collector-ernitter voltage 


BUX84 

BUX85 

(Vgg = 0, peak value) 

V CESM 

max 800 

1000 

Collector-ernitter voltage (open base) 

v CEO 

max 400 

450 


Currents 

Collector current (d.c.) 1 
Collector current (peak value) 
t p = 2 ms 
Base current (d.c.) 

Base current (peak value) 

Reverse base current (peak value) * 

Power dissipation 

Total power dissipation up to T m t, = 50 °C 

Temperata res 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 
From junction to ambient in free air 

CHARACTERISTICS 
Collector cut-off current ** 

V CEM = v CESMmax; V BE * 0 

VCEM = v CESMmax.'V bE = 0:Tj - 125 °C 

D.C- current gain 

IC = 0,1 A; Vce = 5 V 


*C 

max 

2 

A 

J CM 

max 

3 

A 

'b 

max 

0,75 

A 

'bm 

max 

1 

A 

- j bm 

max 

1 

A 

p tot 

max 

40 

W 

T stg 

—65 to +150 

°C 

T i 

max 

150 

°C 

^th j- 

mb = 

2,5 

°C/W 

^th j- 

a = 

70 

°C/W 

T 

j = 25 °C unless otherwise specified 

'.CES 

< 

200 

MA 

'CES 


1,5 

mA 

h FE 

typ 

50 



* Turn-off current, 

* Measured with a half sine-wave voltage (curve tracer). 


Transition frequency at f = 1 MHz 
Iq - 0,2 A;V ce = 10 V 

Switching times 

'Con= 1A;Vcc = 250V 
'Bon 3 0,2 A; -'Boff = 0,4 A 
Turn-on time 

Turn-off: Storage time 
Fall time 

Fall time, T m b = 95 °C 


fj typ 20 MHz 


typ 0,2 ps 

on < 0,5 ps 

typ 2 ps 

5 < 3,5 ps 

tf typ 0,4 ps 

tf < 1,4 ps 





















































































BUX84 

Silicon diffused power transistors 

BUX84 

BUX85 

V à 

BUX85 



Safe Operating A Rea 

I Region of permissive d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single transistor 
converters, provided Rgg ■=* 100 fi and tp '' 0,6 ps 

IV Repetitive pulse operation in this region is permissible, 
provided VgE ' 0 and tp < 2 ms 


Notes 

^totmax anc * ^peak max '> nes - 
2. Second-breakdown 1 imits (independent of temperature). 



Safe Operating ARea 
t Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single transistor 
converters, provided R BE < 100 fi and t p < 0,6 ps 

IV Repetitive pulse operation in this region is permissible, 
provided Vgg < 0 and t p < 2 ms 


Notes 

^ ^tot max an ^ Ppeak max * in8S - 

2. Second-breakdown limits (independent of temperature). 


7Z727J1 
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BUX84 

BUX85 


Silicon dìffused power transistor 


BUX84 

BUX85 


yv 


A 



10 tp(ms) 10' 


APPLICATION INFORMATION ON BUX84 

I mportant factors in thè design of SMPS circuits are thè power losses and heatsink requirements of thè 
supply output transistor and thè base drive conditions during turn-off. In most SMPS circuits wtth 
mains isolation thè duty factor of thè collector current generally varies between 0,25 and 0,5. 

The operating frequency lies between 15 kHz and 50 kHz and thè shape of thè collector currem varies 
from rectangular in a forwdrd converter to a sawtooth in a flyback Circuit. 

Information on optimum base drive and device dissipation of thè BUX84 in a flyback converter is 
given in Figs 3 to 5. Fìgs 6 to 8 apply to a forward converter. In these figures Icm represents thè high- 
est repetitive peak collector current that can occur in thè given Circuit, e.g. during overload. 

The total power dissipation fora limit-case transistor is given in Figs 5 and 8 which apply fora mounting 
base temperature of 100 °C. The required thermal resistance for thè heatsink can be calculated from 
J00-T amb 

max 

R th mb-a p • 

p tot 

To ensure thermal stability thè minimum value of T amb in thè above equation is 40 °C. 

A practical SMPS output Circuit for an output power in thè order of 50 W is given in Fig. 2. 

At a collector current of 0,7 A and a base current of 70 mA in this Circuit thè following turn-off times 
can be expected. 




"*"mb 

= 25 °C 

100 °C 

Storage time 

's 

typ 

2,2 

2,8 ps 

Fall time 


typ 

0,25 

0,85 ps 






Fig. 2 Practical SMPS output Circuit. 

TI (driver transformer): Core U15; ni = 360 turns; n2 = 60 turns 
total inductance in base Circuit « 15 pH 
T2 (output transformer): Core E55;primary inductance L p = 16 mH 
ni = 116 turns; n2 = 12 turns 
v CE(tl) < 300 V (see Fig. 1) 
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BUX84 

BUX85 


Silicon diffuseci power transistore 


J 


BUX84 

BUX85 





°.5 l CM IA) 1 


Fig. 3. 



0.5 0,75 | CM (A, 1 


Fig. 4. 



Fig. 6. 



0,25 0.5 0,75 'CM (A) 1 


Fig. 3 Recommended nominai "end" value of 
thè base current versus maximum peak collec- 
tor current in a f lyback converter. 

Fig. 4 Minimum required base inductance and 
recommended negative drive voltage versus 
maximum peak collector current. 

Fig. 5 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor if thè base current is 
chosen in accordarne with Fig. 3. Solid lines 
for Id^CM = and dotted lines for 
'CI'OCM = 0. 



°' 75 'CM IAi 1 


Fig. 5. 


Fig. 8. 


August 1977 


V 


7Z77376 



Fig. 7. 


Fig. 6 Recommended nominai "end" value of 
thè base current versus maximum peak collec¬ 
tor current in a forward converter. 

Fig. 7 Minimum required base inductance and 
recommended negative drive voltage versus 
maximum peak collector current. 

Fig. 8 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor if thè base current is 
chosen in accordance with Fig. 6. 
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busti 

BUS11A 


Silicon diffused power transistore 


BUS11 

BUS11A 






SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voltage, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistors in a TO-3 envelope, intended foruse 
in converters, inverters, switching regulators, motor control Systems etc, 

OUICK REFERENCE DATA 





Bush 


BUSI 1A 

Collector'-emitter voltage (V BE = 0, peak va lue) 

V CESM 

max. 

850 



1000 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

40D 



450 V 

Collector current (d.c.) 

’c 

max. 



5 

A 

Collector current (peak value) t p 2 ms 

'CM 

max. 


10 

A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

p tot 

max. 


100 

W 

Collector-emitter saturation voltage 







l C = 3 A;Ib = 0,6A 

v CEsat 

< 

1,5 



- V 

! C = 2,5 A; 1 B = 0,5 A 

v CEsat 

< 

- 



1,5 V 

Fall time 







*Con = 3 A; lg on = —Igoff = 0,6 A 

tf 

< 

0,8 



- MS 

f Con “ 2,5 A; l Bon * “Wf * 0,5 A 

tf 


- 



0,8 ps 


MECHAN1CAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 TO-3. 

Collector connected to case. 



Por Accessories and Mounting ìnstructions see handbook l.f. power transistors. 


RATINGS 

Limìting values in accordance with thè Absokite Maximum System (1EC 134). 





BUS11 


BUS11A 

Collector-emitter voltage (V B £ = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 



1000 V 

Collector-erpittef voltage (open base) 

v CEO 

max. 

400 



450 V 

Collector current (d.c.) 

>c 

max. 



5 

A 

Collector current (peak value) t p < 2 ms 

'CM 

max. 


10 

A 

Base current (d.c.) 

■b 

max. 



2 

A 

Base current (peak value); t p < 2 ms 

'bm 

max. 



3 

A 

Total power dissipation up to T m [j ■ 25 °C 

p tot 

max. 


100 

W 

Storage temperature 

T stg 


—65 to +200 

°C 

Junction temperature 

T i 

max. 


200 

OC 

THERMAL RESISTANCE 







From junction to mounting base 

^th j-mb 

= 


1,75 

KAV 

CHARACTERISTICS 







Tj = 25 °C unless otherwise specified 







Collector cut-off current * 







v CE = v CESMmax' v BE”° 

'CES 

< 



1 

mA 

v CE = v CESMmax; v BE"0.' T j = '25 ° c 

'CES 




2 

mA 

Emitter cut-off current 







l c = 0 ; Veb = 9 V 

'ebo 



10 

mA 




BUS11 



BUS11A 

Saturation voltages 







Iq = 3A;I B = 0,6À 

v CEsat 

< 

1,5 



- V 

ì c =2,5A;! b = 0,5A 

v CEsat 

< 

- 



1,5 V 

lc= 3 A; l B - 0,6 A 

v BEsat 

< 

1,4 



- V 

I C =2,5A;I B = 0,5A 

v BEsat 

z' 

- 



1,4 V 

Collector-emitter sustaining voltage 







1 C = 100 mA;l Boff =0;L=25mH 

v CEOsust'’ 

400 



450 V 


CHARACTERISTICS (continued) 




Fig. 2 Oscilloscope display for sustaining voltage. Fig. 3 Test Circuit for V^gosust- 


Switching times 


BUS11 > 

BUSI 1A 

*Con = 3 A; Igon = — *Boff = 9-® ^ 

Turn-on time 

*on 

< i 

- MS 

Turn-off: Storage time 

*s 

< 4 

- MS 

Fall time 

tf 

< 0,8 

- MS 

Switching times 

•Con = 2,5 A; 1 Bon = —1 Bo ff = 0,5 A 

Turn-on time 

*on 

< “ 

1 MS 

Turn-off; Storage time 

ts 

< - 

4 ps 

Fall time 

tf 

< - 

0,8 ps 


tr 7*7»*.»» I 




Fig. 5 Safe Operating A Rea at T m b < 25 °C. 

(U p totmax'‘ ne - 

(2) Second-breakdown limits (independent of temperature). 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single transistor 


converters, provided R B g 100 fi and t p < 0,6 ps. 




























































































































BU208A 


Silicon diffuseti power transistor 




BU208A 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTOR 


High-voltage, high-speed switching n-p-n transistor in a metal envelope intended for use in horizontal 
deflection circuits of colour television receivers. 

QUICK REFERENCE DATA 


Collector-emitter voltage (V be = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

1500 

V 

Collector current (d.c.) 

•c 

max. 

5 

A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

Ptot 

max. 

80 

W 

Collector-emitter saturation voltage 
le - 4,5 A; l B - 2 A 

v CEsat 


1 

V 

Fall time 

'CM = 4,5 A; l B ( on( j) “ 1,4 A 

tf 

typ. 

0,7 

ps 


MECHANICAL DATA 
Fig. 1 TO-3. 

Collector connected to case. 




For mounting instructions and accessories see Handbook section Accessories. 


RATINGS 

Umiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 
Collector-emitter voltage 


(Vbe = 0 , peak value) 

V CESM 

max. 

1500 V 

Collector-emitter voltage 
(R BE <100a peak value) 

V CERM 

max. 

1500 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

700 V 

Collector current (d.c.) 

'c 

max. 

5 A 

Collector current (peak value) 

'CM 

max. 

7,5 A 

Collector current (non-repetitive peak) 

ICSM 

max. 

15 A 

Base current (peak value) 

'BM 

max. 

4 A 

Reverse base current (d.c. or 
average over any 20 ms period) 

-'biavi 

max. 

100 mA 

Reverse base current (peak value) * 

-'BM 

max. 

4 A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

^tot 

max. 

80 W 

Storage temperature 

T slg 

-65to + 115 °C 

Junction temperature 

T i 

max. 

115 °C 

THERMAL RESISTANO E 

From junction to mounting base 

^th j-mb 

max. 

1,12 °c/W 


* Turn-off current. 


CHARACTERISTICS 

Tj = 25 °C unless otherwise specifìed 

Collector cut-off current 

Vre = 0; Vqe '^CESMmax 
D.C. current gain 

|q = 4,5 A; Vqe = 5 V 
Emitter-base voltage 
|q = 0; * E = 10 mA 
ì c = 0; l E = 100 mA 
Saturation voltage 
l C = 4,5 A; l B = 2 A 
10 = 4,5 A; l B = 2 A 
Collector-emitter sustaining voltage 
l B = 0; le = 100 mA; L = 25 mH 


'CES 

< 

1,0 mA 

hp E 

> 

2,5 

+ VEB0 

> 

5 V 

+ v EBO 

typ. 

7 V 

VCEsat 

< 

1 V 

VBEsat 


1,5 V 

VCEOsust 

> 

700 V 




Fig. 2 Oscilloscope display for VcEOsust- 


Transition frequency at f = 5 MH2 
le = 0,1 A; Vqe = 5 V 
Collector capacitance at f * 1 MHz 
l E =l e =0:V CB =10V 
Switching times (in line deflection circuiti 
Lg = 6pH; —V|m = 4 V; 
l CM = 4,5 A; lB(end) = M A 
(-dlg/dt = 0,6 A/fxs) 


Fig. 3 Test Circuit for V^gosust- 

fy typ. 7 MHz 

C c typ- 125 pF 

tf typ. 0,7 ps 

t s typ. 6,5 ps 



Fig. 4 Switching times. 


?Z8205a 



Fig. 5 Safe Operating A Rea with thè transistor forward biased. T^b < 25 °C. 

I Region of permissible d.c. operation. 

II Permissible extension for repetitive pulse operation. 

III Repetitive pulse operation in thìs region is permissible, 
provided Rgg < 100 fi; t p < 20 ps; 5 «S 0,25. 

IV Transient lc/Vc E limit, e.g. during picture tube flashover 
(less than 10 line periods); 

for Vq E less than 700 V then t p less than or equal to 25 ps 
for Vcg greater than 700 V then t p less than 5 ps. 


Notes 

1- Ptot max a °d Ppeak max '' nes - 

2. Second-breakdown lipiits (independent of temperature). 
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BU208A 


Silicon diffused power transistor 


E3U20SA 


yv 


yv. 



Fig. 8 D.C. current gain. V^g = 5 V; Tj = 25 °C. 


The maximum transistor dissipation largely depends on thè tolerances in thè drive conditions. The 
dissipation given in Fig. 12 aliows for base current and -dlg/dt tolerances in thè order of ± 20%. 

The curve appties for a limit-case transìstor at a mounting base temperature of 100 °C. 

The thermal resistance for thè heatsìnk can be calculated from R t h m t,. a = — T a mb m a x - n 

p tot max 

Tamb max ’ s Ih 0 maximum ambient temperature of thè transistor. In order to assure a value of 
thermal resistance at which thermal stability is ascertained, thè minimum value for T am j> in thè above 
equatìon is45°C. 



Fig. 10 Fundamental waveforms. 


APPLICATION INFORMATION • HORIZONTAL DEFLECTION CIRCUIT W1TH BU208A 
In designing horizontal deflection circuits, allowance has to be made for component and operating 
spreads in order not to exceed any Absolute Maximum Rating. Extensive analysis hasshown that, for 
thè peak collector current and thè collector-emitter voltage of thè output transistor, thè total 
allowance need not be higher than 25%, and thè following recommended base-drive and heatsink 
conditions are based on this figure. 

To simplify thè presentation, thè design curves given refer to nominai conditions. Where thè collector 
current will be moduiated by thè E-W correction Circuit, thè average value of thè peak collector current 
applies provided thè modulation is less than ± 10%. 

To obtaìn a short fall time and minimum turn-off dissipation with a high-voltage transistor, tha Storage 
time must be suff iciently long and, during turn-off, thè negative base-emitter voltage must be sufficient- 
ly high. Both requirements can easily be realized by including a small coil in series with thè base of thè 
output transìstor, However, to reduce base current variations, a series baso resistor is also added to 
most designs. This has thè disadvantage of reducing thè energy in thè base ìnductance during turn-off, 
which in turn reduces thè negative base-emitter voltage and with large resistor values may lead to an 
insufficient negative voltage for correct device turn-off. This can be improved by shunting thè base 
resistor by a diode and/or a capacitor. Instead of giving various detailed base circuits based on these 
consfderations' it is a more direct approach to specify thè recommended —dig/dt, see Fig. 11. 




Fig. 11 

Nominai end value of thè base current and its 
rate of fall during turn-off as a function of 
nominai peak collector current to obtain, for 
a typical transistor, thè recommended Storage 
time of 6,5 ps. (During thè Storage time and 
thè decay time of thè collector current thè 
negative turn-off drive voltage {—V|jyj) must 
be > 4 V.) 


3 'CM «Al S 



Fig. 12 

Continuous lines are maximum values; 

Tmb = 100 °C; 8 = 0,18; base tolerances 
± 20 %. 

Total dissipation of a limit-case transistor 
under maximum operating conditions for 
625 and 819 lines (T m b = 100 °C). 

The dashed line gives thè total dissipation of 
a typical transistor under nominai conditions 

tT mb = 50°C). 
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BU426 

BU426A 

BU433 


Silicon diffuseti power transistore 


BU426 

BU426A 

BU433 


J V. 




SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High voltage, high speed switching n-p-n power transistor in plastic SOT-93 envelope, intended for use 
in thè switched-mode power supply of 90° and 110° colour teìevision receivers. 


QUICK REFERENCE DATA 





BU426 

426A 

433 

Collector-emitter voltage (V BE = 0; peak value) 

V CESM 

max. 

800 

900 

800 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

V C EO 

max. 

375 

400 

375 V 

Collector current (d.c.) 

•c 

max. 


6 

A 

Collector current (peak value) 






tp = 2 ms 

'CM 

max. 


B 

A 

Total power dissipation up to T m b = 73 °C 

Pfot 

max. 


70 

W 

Collector-emitter saturation voltage 






! C = 2,5 A; l B = 0,5 A 

v CEsat 



1,5 

V 

Fall time 






'Con “ 2 A A; l Bon “ 0.5 A; —l Bo ff = ' A 


typ. 

0,3 

0.3 

0,45 |is 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 SOT-93. 



CHARACTERISTICS (continued) 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 
Emitter cut-off current 


l C = 0; V EB = 10 V 

>EB0 


10 mA 

Saturation voltages 

l C ™ 2,5 A; l B = 0,5 A 

v CEsat 


1,5 V 


v BEsat 

< 

1,4 V 

l C = 4 A; l B = 1,25 A 

v CEsat 

< 

3 V 


v BEsat 

< 

1,6 V 

Collector-emitter sustaining voltage 

l c = 100 mA; l Bo ff » 0; L=25mH; BU426; BU433 

v CEOsust 

> 

375 V 

lC = 100 mA; 1 Boff = 0; L = 25 m H; B U426A 

v CEOsust 

> 

400 V 




Fig. 3 Test Circuit for VcEOsust- 


RAT1NGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 





BU426 

426A 

433 

Collector-emitter voltage (V BE = 0, peak value) 

VCESM 

max. 

800 

900 

800 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

VCEO 

max. 

375 

400 

375 V 

Collector current (d.c.) 

Collector current (peak value) 

>c 

max. 


6 

A 

t p < 2 ms 

ICM 

max. 


8 

A 

Base current (d.c.) 

■b 

max. 


2 

A 

Base current (peak value) 

Reverse base current (d.c. or average 

'bm 

max. 


* 

A 

over any 20 ms period) 

->B(AV) 

max. 


100 

mA 

Reverse base current (peak value)* 

-'bm 

max. 


3 

A 

Total power dissipation up to T,^ = 73 °C 

p tot 

max. 


70 

W 

Storage temperature 

Tstg 


—65 to 

+ 150 

OC 

Junction temperature 

t j 

max- 


150 

OC 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

^th j-mb 

= 


1,1 

°CAV 

CHARACTERISTICS 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 

Collector cut-off current ** 






V CEM = 900 V; V BE = 0 

'CES 

< 


1 

mA 

V CÈM = 900 V; V BE = 0; Tj * 125 °C 

*CES 

< 


2 

mA 

D.C. current gain 

l C = 0,6 A; Vce = 5 V; BU426; BU426A 

Hfé 

typ- 

< 


30 

60 


l c = 0,6 A; V CE = 5 V; BU433 

*>FE 

typ. 


40 


Emitter cut-off current 
le = 0; V EB = 10 V 

Transition frequency at f = 1 MHz 

'EBO 

< 


10 

mA 

•l C = 0,2A; V C E * 10 v 

fr 

typ. 


6 

MHz 


• Turn-off current. 

** Measured with a haif sine-wave voltage (curve tracer). 


Switching times (between 10% and 90% levels) 
l Co n = 2,5 A;V C c = 250V 


lBon = 0,5 A; — 1 Boff = ' A 
Turn-on time 


Turn-off time (t 0 ff - t s + tf) 


Storage time 
Fai! time 


Fall time, T m b 




ton 

typ- 

0,5 

ps 



< 

0,6 

fiS 



t. 

typ. 

2 

(IH 



l s 

< 

3,5 

ps 

BU426; 

426A 


typ. 

0,3 

ps 

BU433 


«f 

typ. 

< 

0,45 

0,7 

ps 

ps 


! BU433 

t. 

typ. 

0,7 

ps 

= 95 °C 

) 



1,0 

ps 


| BU426;426A 

tf 


0,75 

ps 



















































































BU426 


BU426 

BU426A 

Silicon diffused power trans irto rs 

BU426A 

BU433 


BU433 


6 = 0,01 



Fig. 6 Safe Operating ARea. 

I Region of permissible d.c. operation. 

II Permissible extension for repetitive pulseoperation. 

III Area of permissible operation during turn-on in sìngle-transistor cowerters, provided 
RqE < 100 and t p < 0,6 /is. 

IV Repetitive pulse operation in this region is permissible, provided Vgg < 0 and t p < 2 ms. 
Ptot max and Ppeak max l'nes. 

(2) Second-breakdown limits (independent of temperature). 




7Z770J9 


maximum power dissipation versus 
mounting base temperature 
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Fig. 11 D.C. current gain Fig. 12 Base-emitter saturation 

BU426 and BU426A. voltage for BU426 and BU426A. 



Fig. 13 Collector-emitter saturation voltage for BU426 and BU426A. 
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t c .: 


1Q7Q 


































































































































































































































































































































































































































































































































BU426 

BU426A 

BU433 

\ _ 

Silicon diffused power transistor 

J 

V 

BU426 

BU426A 

BU433 




Fig. 14 D.C. current gain for BU433; Fig. 15 Base-emitter saturatici! 

Vce ~ 5 V; Tj = 25 °C. voitage for BU433; Tj = 25 °C. 




Fig. 17 Relevant waveforms of switching transistor. 



Fig. 18 Minimum required base inductance and recommended negative drive voitage versus maximum 
peak collector current. 


APPLICATION INFORMATION 

Jmportant factors in thè design of SMPS circuits are thè power losses and heatsink requirements of thè 
supply output transistor and thè base drive conditions during turn-off. In SMPS circuits for CTV 
receivers thè duty factor of thè coilector current generally varies between 0,35 and 0,6. 

The operating frequency lies between 15 kHz and 35 kHz and thè shape of thè collector current varies 
from rectangular in a forward converter to a sawtooth in a flyback Circuit. 

All these variables influence thè collector dissìpation, so that a simple presentation of thè design 
information is only possible if thè information is restricted to thè main application area of thè relevant 
transistor type. Therefore, as thè BU426 or BU426A wìll mainly be used in flyback converters and thè 
BU433 in forward SMPS, thè information of Figs 19,20,21 and 22, 23,24 is based on these 
applications: 

The total power dissipation for a limit-case transistor BU426 or BU433 is given in Figs 21 and 24, 
which apply for a mounting base temperature of 100 °C. The required thermal resistance for thè 
heatsink can be calculated from: 

n _ 1*mb max — ^"amb max 

R th rnb-a max ” 

p tot 

* Including additional thermal resìstances resulting from mounting hardware, 

To ensure thermal stability minimum vaiue of T am p in this equation is 40 °C. As ìndicated, thè BU433 
will mainly be used in (non-isolated) forward converters, where thè turn-off losses are limited by thè, 
maximum collector emitter voitage 300-350 V). The rate-of-rise of thè voitage during turn-off must 
be below 1000 V/ps. Application of this transistor in low-power flyback converters is also possible, 
provided that thè rate-of-rise is limited to 500 V/ps, For thè BU426(A) a rate-of-rise of 1000 V/ps is 
permissible. Practical SMPS output circuits for an output power in thè order of 180 W are given in 
Figs 19 and 22. At a collector current of 2,5 A and a base current of 0,25 A in these circuits thè 
following turn-off tìmes can be expected. 

^mb 



25 °C 

100 oc 

BU426 (426A) Storage time t s 

typ. 1,4 

. 2,0 ps 

Fai! time tf 

0,15 

0,5 ps 

BU433 Storage time t s 

typ. 1,4 

2,0 ps 

Fall time tf 

0,18 

0,6 ps 


+ 290 V 



Fig. 19 Practical output cìrcuit of a flyback SMPS of BU426 or BU426A. 
TI {driver transformer) 
core U20; ni = 400 turns 
n2 = 25 turns 
L Btot ^ 4,5 pH 
T2 (output transformer) 

L p = 6 mH 

v CE(t1) <500 V (see Fig. 17) 
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BU426 

BU426A 

BU433 


Silicon diffused power transistor 


BU426 

BU426A 

BU433 




J V. 


7Z77059 



Fig. 20 Recommended nominai "end” value 
of thè base current versus maximum peak 
collector current. 


7277061 












AI B(end) ~ i20% 
T mb - 100 °C 

T = 32 fis or 64 ps 
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Fig. 21 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor of thè base current is chosen 
in accordance with Fig. 20. 



Fig. 22 Practical output Circuit of a forward SMPS with BU433. 
T (driver transformer): Core U20 

ni = 400 turns; n2 = 25 turns 
L Btot 555 4 » 5 



2 'CM < A > 3 


Fig. 23 Recommended nominai "end" value 
of thè base current versus maximum peak 
collector current. 



Fig. 24 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor if thè base current is chosen 
in accordance with Fig. 23. 



















































































































































































































































BUS12 

BUS12A 


BUS12 

BUS12A 


J V 


Silicon diffused power transistors 


yv 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voltage, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistors in a TO-3 envelope, intended for use 
in converters, inverters, switching regulators, motor control systems etc. 

QUICK REFERENCE DATA 




8US12 


BUS12A 

Coilector-emitter voltage 1 Vgg = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 



1000 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

400 



450 V 

Coilector current (d.c.) 

>c 

max. 



8 

A 

Coilector current (peak value) t p < 2 ms 

'CM 

max. 


20 

A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

^tot 

max. 


1 

>5 

W 

Collector-emitter saturation voltage 







l c = 6 A; lg = 1,2 A 

v CEsat 


1,5 



- V 

l C = 5A;l B =1 A 

v CEsat 

< 

- 



1,5 V 

Fall time 







■Con = 6 A; ! B on “ -'Boff ‘UA 

tf 

< 

0,8 



- MS 

'Con = 5 A; l Bon --Ifloff *= 1 A 

tf 


“ 



0,8 ps 


MECHANICAL DATA Dimensions in mm 

Fig. 1 TO-3. 

Coilector connected to case. 




RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 




BUS12 

BUS12A 

Collector-emitter voltage (Vg B = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 


1000 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

400 


450 V 

Coilector current (d.c.) 

’c 

max. 


8 

A 

Coilector current (peak value); t p < 2 ms 

'CM 

max. 

20 

A 

Base current (d.c.) 

■b 

max. 


4 

A 

Base current (peak value); t p < 2 ms 

'bm 

max. 


6 

A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

^tot 

max. 

125 

W 

Storage temperature 

"'"stg 


—65 to +200 

OC 

Junction temperature 

T i 

max. 

200 

OC 

THERMAL RESISTANCE 






From junction to mounting base 

f*th j-mb 

= 

1.4 

m n 

CHARACTERISTICS 






Tj = 25 °C unless otherwi.se specified 






Coilector cut-off current * 






v CE“ v CESMmax; v BE = 0 

'CES 

- 


1 

mA 

VcE= v CESMmax; V BE ' 0 ; T ) = 125 ° C 

'CES 



3 

mA 

Emitter cut-off current 






I C -0;V EB = 9V 

'EBO 



10 

mA 



BUS12 


BUS12A 

Saturation voltages 






I C = 6A;I B =1,2A 

v CEsat 


1,5 


- V 

l c =5A;t B = 1 A 

v CEsat 


- 


1,5 V 

Iq = 6 A; lg - 1,2 A 

v BEsat 

< 

1,5 


- V 

!c“ 5A ' I B =1 a 

v BEsat 


- 


1,5 V 

Collector-emitter sustaining voltage 






!q = 100 mA; 1 Boff = 0; L = 25 mH 

v CE0sust 

* 

400 


450 V 




Switching times 


BUS12 

BUS12A 




*Con = 6 A; lg on = — 'Boff = 1,2 A 

Turn-on time 


< 1 

- MS 

Turn-off: Storage time 

k 

< 4 

- ps 

Fall time 

if 

< 0,8 

- MS 

Switching times 




1 Con = 5 A; ig on = — iRoff = 1 A 

Turn-on time 


< - 

1 ps 

Turn-off: Storage time 

k 

< - 

4 ps 

Fall time 

tf 

< “ 

0,8 ps 




Fig. 5 Safe Operating ARea at T m ^ < 25 °C. 

^tot max l’ ne - 

(2) Second-breakdown lìmìts (independent of temperature). 

I Region of permissible d.c. operatìon 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

HI Area of permissible operation during turn-on in single transìstor 
converters, provìded Rg^ < 100 £1 and t p < 0,6 ps. 


* Measured with afialf sine-wave voltage (curve tracer). 


September 1979 
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BUX80 

BUX81 



Silicon diffused power transistors 

BUX80 

BUX81 


SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voltage, high-speed switching n-p-n power transistors in TO-3 envelopes, intended 
for use in converters, inverters, switching regulators and motor control systems. 


QUICK REFERENCE DATA 


Collector-emitter voltage (Vg E = 0, peak value) 
Collector-emitter voltage (RgE = 50 Q) 
Collector-emitter voltage (open base) 

Collector current (d.c.) 

Collector current (peak value) 
tp = 2 ras 

Total power dissipation up to Tmb = 40 °C 

Collector-emitter saturation voltage 
le = 5 A ; Ig = 1 A 

Fall time 

■con = 5 A; Ia on = 1 A; -iBoff = 2 A 


V CESM max - 
V CER 


v CEO 

■c 

'CM 

p cot 


max. 

max. 

max. 

max. 

max. 


800 

500 

400 


BUX81 


1000 

500 

450 


v CEsat ^ 
t f typ. 


15 

100 

1,5 

0,3 


MECHANICAL DATA 
TO-3 

Collector connected to case 


Dimensions in mm 




CHARACTERJSTICS (continued) 

Ernltter cut-off current 
le = 0; Vgg = 10 V 
Saturation voltag es 
IC = 5 A; Ig a 1 A 

IC = 8A;I B =2,5 A 

Collector-emitter sustaining voltages 

le = 100 mA ; ig 0 ff = 0; L = 25 mH 
IC = 100 mA; Rgjr = 50Q; L = 15 mH 


Tj = 25 °C unless othetwise specified 
Ip.BO 10 mA 


v CEsat 
V BE sat 
v CEsat 
V BE sat 

^CEOsust 

v CERsust 


1,5 

1,4 

3 

1,8 


400 

500 


450 

500 



Oscilloscope display for sustaining voltages 



& 





max. 

max. 

mar. 


RATINGS Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 
Voltages 

Collector-emitter voltage 
(Vg£ =0, peak value) 


Collector-emitter voltage 
(Rgg = 50 Q) 

Collector-emitter voltage (open base) 
Currents 

Collector current (d.c.) 

Collector current (peak value) 
tp = 2 ms 

Base current (d.c.) 

Base current (peak value) 

Reverse base current (d.c. or average 
over any 20 ms period) 

Reverse base current (peak value) 1) 

Power dissipation 

Total power dissipation up to T^ = 40 °C_ 

Temperatures 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 

From junction to mounting base 

CHARACTERISTICS 
Collector cut-off current 2 ) 

V CEM = V CESMimx : V BE = ° 

V CEM = V CESMmax ; V BE = 0; Tj = 125 °C 

D.C. current gain 
l c = 1,2 A; V CE = 5 V 


Transition frequency at f = 1 MHz 


"*B(AV) max - 

-I BM max - 


15 

4 

6 

100 

6 


-65 to+150 
max. 150 


1,1 


A 

A 

A 

mA 

A 


°C 

OC 


°C/W 


^th j-mb 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 


mA 

mA 


h FE 


typ. 


1) Turn-off current. 

2 ) Measured with a half sine wave voltage (curve tracer). 




BUX80 

BUX81 


Iq = 0,2 A ; Vq E = 10 V 

fr 

typ. 

6 

MH 

V CESM 

max. 

'800 

1000 

V 

Switching times 










ICon = 5 A; V C C “ 250 V 

J Bon = 1 A : _1 Boff = 2 A 





V CER 

max. 

500 

500 

V 



typ. 

0,35 

ps 

v CEO 

max. 

400 

450 

V 


r on 

< 

0,5 

ps 






Turn-off; Storage time 


typ. 

2,5 

ps 








< 

3,5 

ps 

! C 

max. 

10 

A 

Fall time 


typ. 

0,3 

ps 






Fall time, T mb = 95 °C 

tf 

< 

0,8 

ps 
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BUX80 

BUX81 



| Silicon diffused power transistore 

BUX80 

BUX81 



BUX80 



Safe Ope rating ARea 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

IH Area of permissible operation during turn-on in single-transistor 
converters, provided Rgg - 100 Q and tp ^ 0,6 jjs 
IV Repetitive pulse operation in this region is permissible, 
provided Vgg £ 0 and tp ^ 2 ms 


*) P t ot max and Ppeak max lines. 

2) Second-breakdown limits {independent of temperature). 


inmio 







V 




1 





-v- 




:^:=: 




A 




\ 




< 








-i- C 

s- 




A— 




:=s:: 




:=A= 



1 

' N 


°0 50 100 160 


1"mb l°CI 


11TÌW 




Safe Operating ARea 

I Region of permissible d. c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single-transistor 
converters, provided Rgg - 100Q and tp - 0,6 ps 

IV Repetitive pulse operation in ibis region is permissible, 
provided Vgj? £ 0 and tp ^ 2 ms 



p tot max and p peak max ,ines - 
2) Second-breakdown limits (independent of temperature). 
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BUX80 



Silicon diffused power transistor 

BUX80 

BUX81 




BUX81 




Fig. 2 Practical SMPS output Circuit. 

TI {output transformer) : Core U64; ni = n3 = 56 turns; n2 = 17 turns 
T2 (base current transformer): Core U20; ni = 5 turns; n2 = 25 turns 
v CE(t1} ' ’300V (seeFig. 1) 


APPLICATION INFORMATION ON BUX80 

Important factors io thè design of SMPS circuits are thè power losses and heatsink requirements of thè 
supply output transistor and thè base drive conditions during turn-off. In SMPS circuits with mains 
isolation thè duty factor of thè collector current generally varies between 0,25 and 0,5. 

The operating frequency iies between 15 kHz and 50 kHz and thè shape of thè collector current varies 
from rectangular in a forward converter lo a sawtooth in a flyback Circuit. 

As thè BUX80 will mainly be used in forward or push-pull converters thè information on optimum 
base drive and device dissipation given in thè graphs on page 12 is concentrated on this application. 

In these figures Iqm represents thè highest repetitive peak collector current that can occur in thè given 
Circuit, e.g. during overload. 

The tota! power dissipation for a limrt-case transistor is given in Fig. 5 which applies for a mounting 
base temperature of 100 °C. The required thermal resistance for thè heatsink can be calculated from 
100-T amb max 
“th mb-a " □ 

‘tot 

To ensure thermal stability thè minimum value of T amb in thè above equation is 40 °C. 

A practical SMPS output Circuit for an output power in thè order of 400 W is given in Fig. 2. 

At a collector current of 5 A and a base current of 1 A in this Circuit thè fotlowing turn-off times can 
be expected. 




^mb 

= 25 °C 

100 °C 

Storage time 

*s 

typ 

2 

2,7 ps 

Fall time 


typ 

0,18 

0,5 ps 



Fig. 1 Relevant waveforms of switching transistor. 


77773R4 



4 'CM 6 



'CM 1A) 6 


Fig. 5. 



^driv; 

(V) 


Fig. 3 Recommended nominai "end" value of 
thè base current versus maximum peak collec¬ 
tor current. 

Fig. 4 Minimum required base jnductance and 
recommended negative drive voltage versus 
maximum peak collector current. 

Fig. 5 Maximum total power dissipation of a 
limit-case transistor if thè base current is 
chosen in accordance with Fig. 3. Solid lines 
for transformer drive and dotted lines for 
collector-coupled current drive. 


282 





































































































































































































































































































































































































































BUS13 

BUS13A 


Silicon diffused power transistori 


BUS13 

BUS13A 


J V. 




SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


CHARACTERISTICS (continued) 


High-voltagé, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistors in a TO-3 envelope, intended for use 
in converters, inverters, switching regulators, motor control Systems etc, 

QUICK REFERENCE DATA 




BUS13 


BUS13A 

Collector-emitter voltage (V B £ = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 



1000 

V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

400 



450 

V 

Collector current (d.c.) 

! c 

max. 


15 


A 

Collector current (peak value) t p ! 2 ms 

'CM 

max. 


30 


A 

Total power dissipation up to T m b = 25 °C 

p tot 

max. 


175 


W 

Collector-emitter saturation voltage 








I C =10A;I B = 2 A 

^Ccsat 


1,5 



- 

V 

l C = 8 A; l B = 1,6 A 

v CEsat 


- 



1,5 

V 

Fall time 








*Con = 10 A; l Bon = —l Bo ff = 2 A 



0,8 



- 

PS 

'Con" 8 'Bon'“'Boff "'. 6 A 

V 

< 

— 



0,8 

PS 


MECHANICAL DATA Dìmensions in mm 

Fig. 1 TO-3. 

Collector connected to case. 



RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 




BUS13 


BUS13A 

Collector-emitter voltage (V BB ~ 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 



1000 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

v CEO 

max. 

400 



450 V 

Collector current (d.c.) 

>C 

max. 


15 

A 

Collector current (peak value); tp < 2 ms 

'CM 

max. 


30 

A 

Base current (d.c.) 

'b 

max. 



6 

A 

Base current (peak value); t p < 2 ms 

'bm 

max. 



9 

A 

Total power dissipation up to T m fc = 25 °C 

p tot 

max. 


175 

W 

Storage temperature 

T stg 


—65 to +200 

°C 

Junction temperature 

T i 

max. 


200 

°C 

THERMAL RESISTANCE 







From junction to mounting base 

R th j-mb 

= 


1,0 

K/W 

CHARACTERISTICS 







Tj = 25 °C unless otherwise specified 







Collector cut-off current * 







V CE" v CESMmax: v BE = ° 

'CES 

< 



1 

mA 

V CE" v CESMma>i.’ v BE“ 0 . T j“ '25 °C 

'CES 

< 



4 

mA 

Emitter cut-off current 







'e " 0; V EB " 9 v 

'EBO 

< 


10 

mA 



BUS13 



BUS13A 

Saturation voltages 







l C =10A;l 8 = 2 A 

v CEsat 

< 

1,5 



- V 

l c = 8 A; l B = 1,6 A 

v CEsat 

< 

- 



i;s v 

l c = 10 A; lg = 2 A 

v BEsat 


1.6 



- V 

l C = 8 A; lg= 1,6 A 

v BEsat 


- 



1,6 V 

Collector-emitter sustaining voltage 







Iq = 100 mA; 1 Boff = 0; L = 25 mH 

v CEOsust 


400 



450 V 



Fig. 2 Oscìlloscope display far sustaining voltage. 
Switching times 

*Con = 10 A; l Bon = IBoff = 2 A 
Turn-on lime 
Turn-off: Storage time 
Fall tìme 
Switching times 

'Con = 3 A; lg on = —iBoff " 1.6 A 
Turn-on time 
Turn-off: Storage time 
Fall time 



BUS13 

BUS13A 

fon < 1 

- PS 

«. < 4 

- PS 

tf < 0,8 

- pS 

l on ^ — 

1 PS 

k <- 

4 ps 

tf <- 

0,8 ps 



- 1 - 


i 

1 

J • 

-'Soft 

~N 'con 

1 




Fig. 4 Waveforms. 



Fig. 5 Safe Operating ARea at T m b < 25 °C. 

0) Ptotmax1' ne ’ 

(2) Second-breakdown limits (independent of temperature). 

I Region of permissible d,c. operation 

II Permìsàiblé extensìon for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single transistor 
converters, provided R BB < 100 Sì and tp < 0,6 ps 


* Measured with a half sine-wave voltage (curve tracer). 
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BUS14 
BUSI 4 A 

_ 

Silicon diffused power transistors 

J 

V 

BUS14 

BUS14A 



SILICON DIFFUSED POWER TRANSISTORS 


High-voitage, high-speed, glass-passivated n-p-n power transistors in a TO-3 envelope, indended for use 
in converters, inverters, switchìng regulators, motor control systems etc. 


QUICK REFERENCE DATA 




BUS14 


BUS14A 

Collector-emitter voltage (Vgg = 0, peak value) 

V CESM 

max. 

850 



1000 V 

Collector-emitter voltage (open base) 

VCEO 

max. 

400 



450 V 

Collector current (d.c.) 

■c 

max. 


30 

A 

Collector current (peak value) t p < 2 ms 

>CM 

max. 


50 

A 

Total power dissipation up to T m g = 25 °C 

p tot 

max. 


250 

W 

Collector-emitter saturation voltage 







I C = 20 A; t 3 = 4 A 

v CEsat 

< 

1,5. 



- V 

l c = 16 A:Ib = 3. 2a 

v CEsat 

< 

“ 



1,5 V 

Fall time 







'Con “ 20 A; lg on =* 1 Boff = 4 A 

tf 

< 

0,8 



- ps 

'Con = A; *Bon = l Boff = 3.2 A 

tf 

< 

“ 





MECHANICAL DATA Dimensìons in mm 

Fig. 1 TO-3. 

Collector connected to case. 




CHARACTERIST1CS (continued) 



Switchìng times 


BUS14 

BUS14A 

*Con = 20 A; 1 g 0 n = — ' Boff = ^ A 




Turn-on time 

l on 

< 1 

- PS 

Turn-off: Storage time 

>s 

< 4 

- MS 

Fall time 

tf 

< 0,8 

- PS 

Switching times 




'Con = 16 A; lg on = 1 Boff = 3-2 A 




Turn-on time 


< - 

1 ps 

Turn-off: Storage time 

k 

< - 

4 ps 

Fall time 

4 

< - 

0,8 ps 



RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 

BUS14 | BUS14A 


Collector-emitter voltage (Vgg = 0, peak value) 
Collector-emitter voltage {open base) 

Collector current (d.c.) 

Collector current {peak value); tp < 2 ms 
Base current {d.c.) 

Base current {peak value); t p ^ 2 ms 
Total power dissipation up to T m b = 25 °C 
Storage temperature 
Junction temperature 

THERMAL RESISTANCE 
From junction to mounting base 

CHARACTERISTICS 

Tj = 25 °C unless otherwise specified 

Collector cut-off current * 

V CE = VcESMmax.' V BE “ 0 
V CE * VcESMmax; ^BE = 0: T i‘ 125 ° c 
Emitter cut-off current 
*c = 0; Vgg = 9 v 

Saturation voltages 
Iq = 20 A; lg = 4 A 
l c = 16 A; l B = 3,2 A 
Iq= 20 A; l B = 4 A 
l C = 16 A; l B - 3,2 A 
Collector-emitter sustaining voltage 
le = 100 mA; I g Q ff = 0; L = 25 mH 


V CESM 

max. 

850 


1000 V 

v CEO 

max. 

400 


450 V 

•c 

max. 


30 

A 

ÌCM 

max. 


' 50 

A 

*B 

max. 


6 

A 

'bm 

max. 


10 

A 

p tot 

max. 


250 

W 



—65 to +200 

°C 

T i 

max. 


200 

°C 

^th j-mb 

= 


0,7 

K/W 


<CES 

'CES 

< 

1 

5 

mA 

mA 

'EBO 


10 

mA 


BUS14 

BUS14A 

VCEsat < ’A 

- V 

VCEsat 

1.5 V 

v’BEsat < 'A 

- V 

VBEsat < 

1,7 V 

VcEOsust > 400 

450 V 



Fig. 5 Safe Operating ARea at T m g < 25 °C. 

0) p totmax" ne - 

(2) Second-breakdown limits (independent of temperature). 

I Region of permissible d.c. operation 

II Permissible extension for repetitive pulse operation 

III Area of permissible operation during turn-on in single transistor 
converters, provtded Rgg < 100 and t p < 0,6 ps 


* Measured with a half sine-wave voltage (curve tracer). 
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TDA2582 

Control circuit for power supplies 

TDA2582 

TDA2582Q 


, TDA2582Q 


CONTROL CIRCUÌT FOR POWER SUPPLIES 


The TDA2582 is a monolithic integrateci Circuit for controlling power supplies which are provided 
with thè drive for thè horizontal deflection stage. 

The circuit features thè following: 

— Voltage controller! horizontal oscillator. 

— Phase detector. 

— Duty factor control for thè negative-going transient of thè output signal. 

— Duty factor increases from zero to its normal operation value. 

— Adjustable maximum duty factor. 

— Over-voitage and over-current protection with automatic re-start after switch-off. 

— Counting Circuit for permanent switch-off when n-times over-current or over-voltage is sensed. 

— Protection for open-reference voltage. 

— Protection for too low supply voltage. 

— Protection against loop faults. 

— Positive tracking of duty factor and feedback voltage when thè feedback voltage is smaller than thè 
reference voltage minus 1,5 V. 

— Normal and 'smooth' remote ON/OFF possibility. 


QUICK REFERENCE DATA 


Supply voltage 

V 9-16 

typ. 

12 

V 

Supply current 

'9 

typ. 

14 

mA 

Input signals 

Horizontaf drive pulse (peak-to-peak value) 

Flyback pulse (differentiated deflection current); 

v 3-16lp-p) 


5to 11 

V 

peak-to-peak value 

v 2-16(p-p! 


1 to 5 

V 

External reference voltage 

v 10-16 

typ. 

6,1 

V 

Output signals 

Duty factor of output pulse 

5 


98 ± 0,8 

% 

Output voltage at l 0 < 20 mA (peak value) 


typ. 

11,8 

V 

Output current (peak value) 

*11M 

< 

40 

mA 


RATINGS 

Limiting values in accordance with thè Absolute Maximum System (IEC 134) 


Supply voltage at pin 9 

v 9-16 

max. 

14 V 

Voltage at pin 11 

Vi 1-16 


to 14 V 

Output current (peak value) 

Mini 

max. 

40 mA 

Total power dissipatìon 

Ptot 

max. 

280 mW 

Storage temperature 

T stg 

-25to+ 125 °C 

Operating ambient temperature 

Tamb 

-25 to 

+ 80 °C 

CHARACTERISTICS 




v 9-16 = 12 V; Viq -16 = 6,1 V; T am b = 25 °C; measured in Fig. 4 



Supply voltage range 

V 9-16 

typ. 12 V 

10 to 14 V 

Protection voltage too low supply voltage 

V 9 - 1 P 

typ. 

8,6 

9,4 V 
to 9,9 V 

Supply current at 8 = 50% 

19 

typ. 

14 mA 

Supply current during protection 

19 

typ. 

14 mA 

Minimum required supply current (note 1) 

'9 

< 

17 mA 

Power consumption 

P 

typ. 

170 mW 

Required input signals 

Reference voltage (note 2) 

v 10-16 

typ. 

5,6 

6,1 V* 
to 6,6 V 

Feedback input impedance 

l z a-ie| 

typ. 

200 kSÌ 

High reference voltage protection: threshold voltage 

v 10-16 

typ. 

7,9 

8,4 V 
to 8,9 V 

Horizontal reference signal (square-wave or 
differentiated; negative transient is reference) 

Voltage driven (peak-to-peak value) 

Current driven (peak value) 

Switching level current 

v 3-16lp-p) 

'3M 

±'3 

5to 12 V 
—1 to + 1,5 mA 
< 100 fiA 

Flyback pulse or differentiat deflection current 

v 2-16 


1 to5 V 

Flyback pulse current (peak value) 

>2M 

< 

1,5 mA 

Over-current protection: (note 3) 
threshold voltage 

-V6-16 

typ. 

600 

640 mV 
to 695 mV 


+ v 6-16 

typ. 

640 

680 mV 
to 735 mV 


PACKAGE OUTLINES 

TDA2582 : 16-lead DI L; plastic (SOT-38). 

TDA2582Q: 16-lead QIL; plastic (SOT-58). 


ns 



Fig. 1 Block diagram. 


Note: trip levelsare nominai values. 


Notes 

1. This value refers to thè minimum required supply current that will start all devices under thè 
following conditions: Vg.ig = 10 V; Vi0-16 = 6,2 V; 5 = 50%. 

2. Voltage obtained vìa an externa! reference diode. Specified voltages do not refer to thè nominai 
voltages of reference diodes. 

3. This spread is inclusive temperature rise of thè IC due to warming up. For other ambient tempera- 
tures thè values must be corrected by using a temperature coefficient of typical -1,85 mV/°C. 


Over-voltage protection: 

{V re f « Vio-16) threshold voltage 

Remote control voltage; switch-off (note 1 ) 
Remote control voltage; switch-on 
'Smooth' remote control; switch-off (note 2) 
'Smooth' remote control; switch-on 
Remote control switch-off current 

Delivered output signals 
Horizontal drive pulse (loaded with a resistor 
of 560fito + 12 V 
peak-to-peak value 
Output current; peak value 
Saturation voltage of output transistor 
at In = 20mA 

at In = 40 mA 

Duty factor of output pulse (note 3) 

Cbarge current for capacitor on pin 4 
Charge current for capacitor on pin 5 

Supply current for reference 
Oscillator 

Temperature coefficient 

Relative frequency deviation for Vi0-16 
changing from 5,6 to 6,6 V 

Oscillator frequency spread (with fixed 
external components) 

Frequency control sensitivity at pin 15 
*nom = 15,625 kHz 


v 7-16 

typ. 

Vref - 60 ™V 

v ref~ 

-130 to V re f-0 mV 

V4-I6 

> 

5,6 V 

v 4-16 

< 

4,5 V 

V5-Ì6 

> 

4,5 V 

V5-I6 

< 

3 V 

>4 

<- 

1 mA 


Vii-i6ip-pi 

> 

11,6 V 

iiim 

< 

40 mA 

VCEsat 

typ. 

< 

200 mV 
400 mV 

VCEsat 

< 

525 mV 

8 

> , 

0 % 

< 

98 ±0,8 % 

14 

typ. 

110 fiA 

>5 

typ. 

120 fiA 


typ- 

1 mA 

ho 


0,6 to 1,45 mA 


typ. 

0,0003 

oc 1 

< 

0,0004 

°C 1 

typ. 

-1,4 

% 

< 

-2 

% 

< 

3 

% 

typ. 

5 

kHz 


Notes 

1. See function description pin 4 (pages 9 and 10). 

2. See function description pin 5 (page 10). 

tn 

3. The duty factor is specified as follows: 8 = ^- x 100% 

(see Fig. 2). After switch-on thè duty factor rises graduaily 
from 0% to thè steady value. The relationship between 
Vs-i6 and thè duty factor is given in Fig. 7 and thè 
relationship between V 12 -I 6 and thè duty factor is shown 
in Fig. 9. 




~i p t 


Fig. 2. 


May 1979 
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TDA2582 

TDA2582Q 


V 


Control circuit for power supplies 


J V 


TDA2582 

TDA2582Q 


Phase control loop 


Loop gain of APC-system (automatic phase control) * 

typ. 

5 

kHz/ps 

Catching range (f n0 m = 15,625 kHz) 

Af 

1300 

2100 

Hz 

Hz 

Phase relation between negative transient of 




sync pulse and middle of flyback 

t typ. 

1 

ps 

Tolerance of phase relation 

At < 

±0,4 

ns 


PINNING 

1. Phase detector output 

2. Flyback pulse positìon input 

3. Reference frequency input 

4. Re-start count capacitar/remote control input 

5. Siow start and transfer characteristic for low 
feedback voltages 

6 . Over-current protection input 

7. Over-voltage protection input 

8 . Feedback voltage input 


9. Positive supply 

10. Reference input 

11. Output 

12. Maximum duty factor adjustment/.moothing 

13. Oscillator timing network 

14. Reactance stage reference voltage 

15. Reactance stage input 

16. Negative supply (ground) 


* For component values see Fig. 1. 


APPLICATION INFORMATION 


v P (+12 V) 



Fig. 3a. 



Fig. 3b. 

Lead 6 (pin 10) of circuit TDA2576 connected to lead 2 (pin 14) of circuit TDA2582. 



deflection current 
or flyback pulse 


jTLT 

TDA2571 

Fig. 4 Circuit diagram. 


I V 
'max v max 

(1) values depend on V p 
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TDA2582 

TDA2582Q 


The function is described against thè corresponding pin number 
1. Phase detector output 

The output circuit consistsof a bidirecttonal current source which is active for thè time that thè 
signal on pin 2 exceeds 1 V. 

The current values are chosen such that thè correct phase relation is obtained when thè output 
signal of theTDA2571 isapplied to pin 3. 

With a resistor of 2 x 33 kJ2 and a capacitor of 2,7 nF thè control steepness is 0,55 V/ps (Fig. 4). 


10. Reference input 

An external reference diode must be connected between this pin and pin 16. 

The reference voitage must be between 5,6 and 6,6 V. The 1C delivers about 1 mA into thè 
external regulator diode. When thè external load on thè regulator diode approaches this current, 
replenishment of thè current can be obtained by connecting a suitable resistor between pins 9 and 
10. A higher reference voitage vaiue up to 7,5 V is allowed when use is made of a duty factor 
limiting resistor <27 kSl between pins 12 and 16. 


2. Fiyback pulse input 

The signal applied to pin 2 is normally a fiyback pulse with a duration of about 12 ps. However, thè 
phase detector System also accepts a signal derived by differentiating thè deflection current by means 
of a smatl toroidal core (pulse duration . 3 ps). 



11. Output 

An external resistor determines thè output current fed into thè base of thè driver transistor. The 
output circuit uses an n-p-n transistor with 3 series-connected clamping diodes to thè internai 
12 V supply rati. This provides a low impedance in thè "ON" state, that is with thè drive 
transistor turned-off. 

12. Maximum duty factor adjustment/smoothing 

Maximum duty factor adjustment 

Pin 12 is connected to thè output voitage of thè amplitude comparator (ViO-8^ This voitage is 
internally connected to one input of a differentia! amplifier, thè other input of which is connected 
to thè sawtooth voitage òf thè horizontal osciliator, A high voitage on pin 12 results in a low duty 
factor. This enabtes thè maximum duty factor to be adjusted by iimiting thè voitage by connectinc 
pin 12 to thè emitter of an n-p-n transistor used as a voitage source. 

Fig. 9 plots thè maximum duty factor as a function of thè voitage applied to pin 12. If some 
spread is acceptable thè maximum duty factor can also be limited by connecting a resistor from 
pin 12 to pin 16. A resistor of 12 kft limits thè maximum duty factor to about 50%. This appli¬ 
cation also reduces thè total IC gain. 


The toroidal transformer in Fig. 5a is for obtaining a pulse representing thè mid-flyback from thè 
deflection current. The connection of thè picture phase Information is shown in Fig. 5b. 

3. Reference frequency input 

The input circuit can be driven directty by thè square-wave output voitage from pin 8 of thè 
TDA2571. 

The negative-going transient switches thè current source connected to pin 1 from positive to negative. 
The input circuit is made such that a differentiated signal of thè square-wave from thè TDA2571 is 
also accepted (this enables mains isolation). The input circuit switchìng level is about 3 V and thè 
input impedance is about 8 kfì. 

4. Re-start count capacitor/remote control input 

Counting 

An external capacitor (C4 = 47 pF) is connected between pins 4 and 16. This capacitor Controls thè 
characteristics of thè protection circuìts as follows. 

If thè protection circuìts are reqùired to operate, e.g. over-current at pin 6, thè duty factor will be 
set to zero thus turning off thè power supply. 

After a short interval (determined by thè time Constant on pin 5) thè power supply will be restarted 
via thè slow start circuit. 

If thè fault condition has cleared, then normal operation will be resumed. If thè fault condition is 
persistent, thè duty factor of thè pufses is again reduced to zero and thè protection òycle is repeated. 
The number of times this action is repeated (n) for a persisting fault condition is now determined 
by: n = C4/C5. 


Smoothing 

Any doublé pulsing of thè IC due to circuit layout can be suppressed by connecting a capacitor of 
about 470 pF between pins 12 and 16. 

13. Osciliator timing network 

The timing network compnses a capacitor between pins 13 and 16, and a resistor between pin 13 
and thè reference voitage on pin 10. 

The charging current for thè capacitor (CI 3) is derived from thè voitage reference diode connected 
to pin 10 and discharged via an internai resistor of about 330 £2. 

14. Reactance stage reference voitage 

This pin is connected to an emitter follower which determines thè nominai reference, voitage for 
thè reactance stage (1,4 V for reference voitage Vio .10 = 6,1 V). Free-running frequency is 
obtained when pins 14 and 15 are short-circuited. 

15. Reactance stage input 

The output voitage of thè phase detector (pin 1) is connected to pin 15 via a resistor. The voitage 
applied to pin 15 shifts thè upper level of thè voitage sensor of thè osciliator thus changing thè 
osciliator frequency and phase. The time Constant network is connected between 14 and 15. 
Control sensitivity is typicaily 5 kHz/V. 

16. Negative supply (ground) 


Remote control input 

For this application thè capacitor on pin 4 has to be repiaced by a resistor with a value between 
4,7 and 18 k£2. When thè externally applied voitage V^-jg > 5,6 V, thè circuit switches off; 
switchìng on occurs when V/j.ig < 4,5 V and thè norma! slarting-up procedure is followed. Pin 4 is 
internally connected to an emitter-follower, with an emitter voitage of 1,5 V. 

5. Slow start and transfer characteristics for low feedback voltages 

S/o w start 

An external shunt capacitor (C5 = 4,7 pF) and resistor (R5 = 270 k£2) are connected between pins 
5 and 16. The network Controls thè rate at which thè duty factor increases from zero to its steady- 
state value after switch-on. It provides protection against surges in thè power transistor. 

Transfer characteristic for low feedback vo/tages 

The duty factor transfer characteristic for low feedback voltages can be influenced by R5. 

The jransfer for three different resistor values is glven'in Fig. 7. 

'Smooth' remote ON/OFF 

The ON/OFF Information should be applied to pin 5 via a high ohmic resistor, a high OFF-level 
gives a slow rising voitage at pin 5, which results in a slowly decreasing diity factor. 

6 . Over-current protection input 

A voitage proportional to thè current in thè power switchìng device is applied to thè integrated 
circuit between pins 6 and 16. The circuit trips on both positive and negative polarity. When thè 
tripping level is reached, thè output pulse is immediatefy blocked and thè starting circuit is 
activated again. 

7. Over-voltage protection input 

When thè voitage applied to this pin exceeds thè threshold level thè protection circuit will operate. 
The tripping level is about thè same as thè reference voitage on pin 10. 

8. Feedback voitage input 

The control loop input is applied to pin 8. This pin is internally connected to one input of a 
differentìal amplifier, functioning as an amplitude comparator, thè other input of which is 
connected to thè reference source on pin 10. 

Under normal operating conditions, thè voitage on pin 8 will be about equal to thè reference 
voitage on pin 10. For further Information refer to thè Figs 7 and 8. 

9. 12 V positive supply 

The maximum voitage that may be applied is 14 V. Where this is derived from an unstabilized 
supply rail, a regulator diode (12 V) should be connected between pins 9 and 16 to ensure that thè 
maximum voitage does not exceed 14 V. When thè voitage on this pin falls below a minimum of 
8,6 V (typicaily 9,4 V), thè protection circuit wiil switch-off thè power supply. 



Fig. 6 Duty factor change as a function of initial duty factor; at 1 mV error amplifier input change; 

A V 8 .10(p-p! = 1m V. 



4 V 8 _ 16 (VÌ 6 


Fig. 7 Duty factor of output pulses as a function of feedback input voitage (Vg.-jg) with R5 as a 
parameter and Vì 2-16 as 3 limiting value; V-]Q.-jg = 6,1 V. 
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Fig. 8 Duty factor of output pulses as a functìon of error amplifier input (Vg.^o); V-]0-16 = 6,1 V. 



4 V 12 _ 16 (V) 6 


Fig. 9 Maximum duty factor iimitation as a function of thè voltage applied to pin 12; Viq- 16“ 6 »1 v - 


16-LEAD DUAL IN-LINE; PLASTIC (SOT-38) 


16-LEAD QUADRUPLE IN-LINE; PLASTIC (SOT-58) 



indicated. 


SOLDERING 

1. By hand 

Apply thè soldering iron below thè seating piane (or not more than 2 mm above it). 

If its temperature is below 300 °C it must not be in contact for more than 10 seconds; if between 
300 °C and 400 °C, for not more than 5 seconds. 

2. By dip or wave 

The maximum permissive temperature of thè solder is 260 °C; this temperature must not be in 
contact with thè joint for more than 5 seconds. The total contact time of successive solder waves 
must not exceed 5 seconds. 

The device may be'mounted up to thè seating piane, but thè temperature of thè plastic body must 
not exceed thè specified Storage maximum. If thè printed-circuit board has been pre-heated, forced 
cooling may be necessary immediately after soldering to keep thè temperature within thè permis¬ 
sive limit 

3. Repairing soldered joints 

The same precautions and limits apply as in {1} above. 



top view ‘±0,254 mm. 


Dimensions in mm 


(2) Lead spacing tolerances apply 
from seating piane to thè line 
indicated. 


SOLDERING 

1. By hand 

Apply thè soldering iron below thè seating piane (or not more than 2 mm above it). 

If its temperature is below 300 °C it must not be in contact for more than 10 seconds; if between 
300 °C and 400 °C, for not more than 5 seconds. 

2. By dip or wave 

The maximum permissive temperature of thè solder is 260 °C; this temperature must not be in 
contact with thè joint for more than 5 seconds. The total contact time of successive solder waves 
must not exceed 5 seconds. 

The device may be mounted up to thè seating piane, but thè temperature of thè plastic body must 
not exceed thè specified Storage maximum. If thè printed-circuit board has been pre-heated, forced 
cooling may be necessary immediately after soldering to keep thè temperature within thè permis¬ 
sive limit. 

3. Repairing soldered joints 

The same precautions and limits apply as in (1) above. 


















































































































































































































EC-CORES 


EC-CORES 


INTRODUCTION 


Ferroxcube EC-cores are specially desìgned to meet thè stringent demands placed on 
power supply transformers (e.g. switched-mode power supplies) operating at 10 kHz or 
higher. At these high frequencles thè eddy current losses in thè Ferroxcube are very 
low due to its high resistlvity, and thè permeability of thè Ferroxcube is stili thè same 
as at low frequencies. In generai, therefore, this means a much smaller transformer 
can be designed than wlth laminated iron cores. 

EC-cores are supplied in thè 3C8 manganese zinc ferrite giade, which meets thè ma in 
magnetic requirements for power transformer cores, namely: 

- high maximum flux density (B) and high relative amplitude permeability (p a ) 

- high resistlvity (p) to ensure low eddy current losses 

- high Curie point, so that magnetic properties are retained at high temperature (up to 
200 °C) 

- in thè operating temperature range (up to 100 °C), losses drop with increasing tem¬ 
perature. 

Note : The E-cores E42/21/20, E42/33/20, E55/28/2S and E65/33/27 are also auited for 
use In power supplies. Fox data on these cores, see "Ferroxcube transformers 
corea". 


CO.RE SELECTION 


In order to simplify thè design of transformers with Ferroxcube EC-cores for switched- 
mode power supply converters, a set of graphs is given that allows a fairly accurate 
first design to be made in thè minimum of time. 

The tour graphs are based upon simplified assumptions of normal working conditions, 
These are : 

- thè core hot-spot temperature, which occurs in thè centre leg, is 40 °C above ambient 
(AT C p- a = 40 °C) and thè average winding temperature is 100 °C; 

- F w /Fr s 0,4 in which 

F w = ratio of total copper area in thè transformer winding to available winding 
window; 

Fr = ratio of winding a. c. resistance to d.c. resistance; 

- thè ratio of maximum permissible core peak flux to normal core peak flux 
is Constant; 

- a 4 mm clearance for creepage distance is allowed at each end of thè winding. 

Several winding configurations are allowed for in thè graphs. In push-pull transformers, 
all windings contribute to thè useful power, They are : 

(1 + 1 ) a single primary and a single secondary, 

(1 + 2 ) a single primary and a split secondary, or 
(2 + 1 ) a split primary and a single secondary; 

(2 + 2 ) a split primary and a split secondary. 

For forward converter transformers and flyback converter transformers only thè (1+1) 
configliration has been allowed for in thè graphs. 

It has been assumed that each winding or each half of a split winding, occupies thè same 
space as every other winding. That is. in thè (1 + 2) case, each winding occupies 1/3 of 
thè total winding space. 

Using thè graphs 

Select thè appropriate graph. Find thè intersection of thè cliosen operating frequency (f) 
and thè required throughput power (P 0 ). The required core type is that corresponding to 
thè intended winding configuration lying immediately above thè intersection. 

Notes; If thè centre-pole temperature rise is other than thè 40 °C assumed, then thè 
value of throughput power used for core selection should be modified, The new 
value, P 0 ', is given by 

P Q -=P 0 V <AT cp _ a /40) =P 0 V r |(100-T a )/40| 
in which T a = ambient temperature in °C. 

The graph for flyback converter transformers contains thè parameter 7 , thè 
value of which depends on thè converter properties. 

Symbol ,7 indìcates thè ratio of minimum d. c. output current (I 0 m i n ) to maximum 
d.c. output current (I 0 max) *)• 

For preliminary core selection an approximate choice of value of 7 will suffice. 
The value 7=1 corresponds to thè ringing choke type, in which thè transformer 
core flux falls to zero during each cycle. 

The value 7 = 0,25 corresponds to a flyback converter in which thè flux does not 
fall to zero, even under bill load conditions (1 0 m j n = 25% Iq max)- 



Balanced push-pull converter 
transformers. 


Unbalanced push-pull converter 
transformers. 



Forward-converter transformers. 


Flyback-converter transformers. 


1) various publications on switched-mode power supplies have used thè Symbol A for 
this ratio. The symbol 7 has been introduced here to avoid confusion with thè symbol 
used for thè a ir gap. 








































































































































































































EC35/17/10 


EC35/17/1C 



EC-CORE 






EC-CORE COIL FORMERS 



It 


1 1 
28,5 ±0,8 i 

| 

3 

f 

0 22,2+J- 1 

! ” 


ju 



Ferroxcube grade 
Mass 

Catalogue number of EC-core witbout 
air gap 

Catalogue number of EC-core with 
air gap 1,4 ± 0,2 mm 


Dimensions in mm 



3C8 

apprc . 18 g 


4322 020 52500 
8213 140 25270 


DIMENSIONAL PARAMETERS FOR A. PAIR OF CORES (assuming nominai dimensions, 

unless otherwise stated) 


Core Constant * 

Ci 

» 

0,918 

Minimum cross-sectional centre pole area 

A Cimili 

= 

66.5 

Cross-sectional centre pole area 

A CP 

= 

71,0 

Back and leg cross-sectional area 

A b 

« 

96.0 

Centre pole volume 

V CP 

» 

1740 

Back and leg volume 

Vb 

= 

6040 

Total core volume 

Vf 

» 

7780 

Effective magnetic path length * 


= 

77.4 

Effective cross-sectional area * 

A e 

e 

84,3 

Effective core volume * 

Ve 

= 

6530 


mra'l 

mm 4 

mm 2 

mm 2 

mm^ 

mm^ 

mm 

mm 2 

mm^ 


According to IEC205, 


Style 1 


Dimensions in mm 


0,6 




Material 

Mounting 

Minimum window area 
Mean length of turn 
Mass 

Maximum temperature 

Catalogue number (coil former with pins) 


phenolformaldehyde reinforced with 
glass fibre; brass dip-solder pins 

horizontal 

97,5 mm 2 
50 mm 
approx. 6 g 
140 °C 

4322 021 33410 


MAGNETIC PROPERTIES FOR A PAIR OF CORES WITHOUT AIR GAP 

Relative amplitude permeability (pg) 
at e = 100 oc, È = 320 mT la A cPntin 

> 1000 

Permissible induction in centre pole (B) 

with min. cross-sectional area, at 6 = 100 °C 

< 320 mT 

Resistivity (p), measured with d ; c. current 

5 1 Qm 

Curie point 

£ 200 °C 

Effective total core loss (P) 

at f = 2S kHz, e = 100 °C, È « 160 mT 

< 1,1 w 


MOUNTING 

The wound coil former and cores may be assembled by means of non-magneticM2 screws 
or studs along thè grooves provided. The use of a clamping bar is strongly recommended 
to ensure that thè maximum clamping force of 200 N is uniformly distributed over thè 
cross-section of thè outer poles, 

The assembly studs can be extended for mounting purposes or to support another sub- 
assembly. 



Recommended piercing diagram. 


Style 2 




Tag arrangement 







Material 


Mounting 


polyteraphthalate, glass fibre 
reinforced, 13 solder-plated brass 
tags are inserted. 
horizontal 


Minimum window area 
Mean length of turn 
Mass 

Flame proof 
Catalogue number 
Note 

Another coil former for core EC35/17/10 is available: catalogue number 4313 021 04143; 
information will be supplied on request. 


97 mm 2 
53 mm 
7 9 

according to UL-94 V 0 
4322 021 33310 


290 


lf 


ir 







































































































































EC35/17/10 

CHARACTERISTIC CURVES 



EC35/17/10 



CHARACTERISTIC CURVES 



ampere-turns 



(1) Recommended maximum working flux. 
Total flux as a function of ampere-turns. 


uo 

*3 

IpWb) 

30 



























EC 35/17/10 























































































































































































































































































































































































































































































































































































tOO 120 

core temperature t°C) 


Recommended maximum working flux as a function of core temperature. 



Transformer temperature rise as a function of total core losses, in free air conditions, 
without heatsink. 



IO -1 1 10 IO 2 IO 3 


NI dc (A) 


Hanna curves 
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lulv 1976 
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EC-CORE 


3 5 ® 

3 > -0,5 



Ferroxcube grade 
Mass 


Catalogue number of EC-core without 
air gap 

Catalogue number of EC-core with 
air gap 1,5 ± 0,2 mm 


+0 8 Dimensions in mm 

13,5 Q ’ 




•*- 



R 0,7 max 

"" i 

- 





011,9-§ 6 41,6 




t 


19,50 

7 Z 7 09 29 


±0,15 

3C8 


approx. 26 g 
4322 020 52510 
8213 140 25280 


D1MENS10NAL PARAMETERS FOR A PAIR OF CORES (assuming nominai dimensions, 

unless otherwise stated) 


Core Constant * 

Minimum cross-sectional centre pole area 

Cross-sectional centre pole area 

Back and leg cross-sectional area 

Centre pole volume 

Back and leg volume 

Total core volume 

Effective magnetic path length * 

Effective cross-sectional area * 

Effective core volume * 


Cj = 0,735 mm' 1 

A CPmin = 100.3 mm 2 

A C p = 106 mm 2 

Ajj ’ - 130 mm 2 

V cp = 2950 mm3 

Vj) = 9650 mm3 

Vf = 12600 mm^ 

le = 89, 3 mm 

A e = 121 mm 2 

Ve = 10800 mm3 


* According to IEC 205. 


MAGNETIC PROPERTIES FOR A PAIR OF CORES WITHOUT AIR GAP 
Relative amplitude permeability (fjg) 


at 0 = 100 °C, B = 320 mT in 

>1000 

Permissible in due ti on in centre pole (Ó) 

with min. cross-sectional area, at 6 = 100 °C 

< 320 mT 

Resistivity (p), measured with d.c. current 

2 : 1 fìm 

Curie point 

a 200 °C 

Effective total core loss (P) 

at f = 25 kHz, 6 = 100 OC. B = 160 mT 

<2,2 W 


MOUNTING 

The wound coll former and cores may be assembled by means of non-magnetic M2,5 
screws or studs along thè grooves provided. The use of a clamping bar is strongly 
recommended to ensure that thè maximum clamping force of 250 N is uniformly distri- 
buted over thè cross-section of thè outer poles. 

The assembly Studs can be extended for mounting purposes or to support another sub- 
assembly. 


2,6 

f- 


-37,2- 


i 

2,6 


Recommended piercing diagram. 


COIL FORMERS 


Style 1 

Dimensions in mm 
Material 

Minimum window area 
Mean length of turn 
Mass, without pins 
Maximum temperature 
Catalogue number 

Note 


see drawlng on thè next page 
glass-fibre-filled polyamide 
136 mm 2 
60 mm 
approx. 10 g 


The coil former ls supplied without pins. These must be ordered separately under 
thè catalogue number 8222 294 38770. The minimum order quantity is 5000 pins. 


120 °C 

8222 294 38660 


Brass dip-solder pin 


-- 11 , 2 ± 0,1 -► 

* 



01,2 + 0,02 3 

♦ + 0,05 


-- 

4,5 ± 0.1 

1 ’ 

7I7Q9 2 6 
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EC41/19/12 


CHARACTERISTIC CURVES 


EC41/19/12 


Style 2 

Materia! housing 
Material of tags 
Minimum window area 
Mean length of tum 
Mass, 9 tags inserted 
Flame proof 
Mounting 
Catalogue number 
Tag arrangement 
Dimensions in mm 


glass-fibre-filled poiyteraphthalate 
solderiplated brass 
138 mm ! 

62 mm 
10 g 

according to UL-94-V 0 
horizontal and vertical 
see next page 
see next page 



Tag arrangement 

Horizontal mounting 
9 tags inserted for 12 tags* 


Vertical mounting 

9 tags inserted for 12 tags* 


catalogue no. 
4322 021 33320 


catalogue no. 
4322 021 33010 


catalogue no. 
4322 021 33350 


catalogue no. 
4322 021 33010 


CHARACTERISTIC CURVES 



(1) Recommended maximum working flux. 
Total flux as a function of ampere-turns. 



q 


D 


*■ 1.6 (9x1 


30,48 , 
14x7,621 


30,48 *■ 7 



*■ - 1,6112 x) 

* * * * 

30,46 . * 30.48 

14x7.621 ,16x5.08] 

♦ , * ♦ 



♦, -« 1.619x1 


„ 30,48 
14x7,62) 



*■!}■* 1,6(12x1 


* * 

30.48 

14x7.62] 

t _ + 


I ♦ 

* 30*48 

* (6x5.08) 


-• 30,48 


30,48 


30,48 


* Tags, catalogue number 4322 021 33060 should be ordered separately. 


Note 

Another coil former for core EC41/19/12 is available: catalogue number 4313 021 04153; information 
will be supplied on request. 



Recommended maximum working flux as a function of core temperature. 




Transformer temperature rise as a function of total core losses, in free air conditions 
without heatsink. 









































































































































































































































































































































































































EC52/24/14 

EC-CORE 



EC52/24/ 


EC-CORE 

MOUNTING 



4,0 -0,5 



Ferroxcube grade 


15,5 


+ 0,8 

0 


Dimensioni» in mm 




r 



R 0,8 max 

* 




013,75_§ 7O 53,5 



1 



7Z.J929 

24,20 


±0,15 


3C8 


The wound coil former and cores may he assembled by means of non-magnetic M3screws 
or studs along thè grooves provided, The use of a clamping bar is stronglyrecommended 
to ensure that thè maximum clamping force of 400 N is uniformly distrihuted over thè 
cross-section of thè outer poles. 

The assembly studs can be extended for mounttng purposes or to support another sub- 
assembly. 


44 


- 48,1 - 


“* 5 ' 7 *■ 


Y_ 

t " 1 

3 

t 

3,1 

1 


7Z699W 


Recommended piercing diagram. 


Mass 

Catalogne number of EC-core without 
a ir gap 

Catalogue number of EC'-core with 
air gap 2,3 ± 0,2 mm 


approx. 55,5 g 


4322 020 52520 
82 13 140 2 5290 


COIL FORMERS 


DIMENSIONAL PARAMETERS FOR A PA1R OF CORES 
Core Constant * 

Minimum cross-sectional centre pole area 

Cross-sectionai centre pole area 

Back and leg cross-sectional area 

Centre pole volume 

Back and leg volume 

Total core volume 

Effective magnetic path leng^h 

Effective cross-sectional area * 

Effective core volume * 

* Àccordìng to IEC 205. 


{assuming nominai dimensions, 
unless otherwise stated) 

Ci = 0,581 mm" 
A CPmin = 133,8mm2 
A C p = 141,0 mm 2 

A b = 222,0 mm 2 

V(-.p = 4480 mm3 

V b = 19820 mm3 

Vf = 24300 mm 3 

l e = 105 mm 

A e = 180 mm 2 

V e = 18800 mm 3 


MAGNETIC PROPERT1ES FOR A PAIR OF CORES WITHOUT AIR GAP 


Relative amplitude permeability (p^) 
at 6 = 100 °C, è = 320 mTin Acpmin 

> 1000 

Permissible induction in centre pole (B) 
with min. cross-sectional area, at 9 = 100 oc 

S 320 mT 

Reslstivity (p), measured with d.c, current 

^ 1 Qm 

Curie point 

> 200 °C 

Effective total core Ioss (P) 

at f = 25 kHz, e - 100 °C. È = 160 mT 

S 2,7 W 


Style 1 

Dimensions in mm 
Material 

Minimum window area 
Mean length of tura 
Mass, without pins 
Maximum temperature 
Catalogue number 

Note 


see drawing on thè next page 
glass-fibre-filled polyamidt 
212 mm 2 
73 mm 
approx. 15 g 


120 °C 

8222 294 38670 

The coil former is supplied without pins. These must be ordered separately unde 
thè catalogue number 8222 294 38770. The minimum order quantity is 5000 pins. 


Brass dip-solder pin 


- 11 , 2 ± 0,1 



ì 



£ 

1,2 ±0,0 2 3 

+ ±0,05 




4,5 ±0,1 

+ 4 

-4- 7Z10926 



VdP , 1 t 

*3.B5 + S 2 
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EC52/24/14 


CHARACTERISTIC CURVES 


EC52/24/Ì 


EC-CORE 


Style 2 

Material of housing 
Material of tags 
Minimum vvindow area 
Mean length of turn 
Mass, 11 tags inserted 
Flame proof 
Mounting 
Catalogue number 
Tag arrangement 
Dimenslons in mm 


gìass-fibre-fided polyteraphthalate 
solder-plàted brass 
210 mm 2 
70 mm 
18 g 

according to UL-94-V 0 
horizontal and vertical 
see next page 
see next page 




Tag arrangement 

Horizontal mounting 


11 tags inserted 
catalogue no, 
4322 021 33330 


for 14 tags' 

catalogue no. 
4322 021 33020 


Vertical mounting 
11 tags inserted for 14 tags* 

catalogue no. catalogue no. 

4322 021 33360 4322 021 33020 


CHARACTERISTIC CURVES 



(1 ) Recommended maximum working fiux. 
Total fiux as a function of ampere-turns. 



* Tags, catalogue number 4322 021 33070 should be ordered separateiy. 


Note 

Another coil former for core EC52/24/14 isavailable: catalogue number 4313 021 04163; Information 
wìll be supplied on request. 



Total core ìosses as a function of total fiux at hot-spot core temperature. 



core temperature |°C) 


Recommended maximum working fiux as a function of core temperature. 



total core losses |Wl 


Transformer temperature rise as a function of total core losses, in free air conditìons, 
vnthout heatsink. 


295 














































































































































































































































































































































EC-CORE 


Dimensions in mm 



Ferroxcube grade 
Mass 



Catalogue number of EC-core without 
air gap 

4322 020 52530 

Catalogue number of EC-core with 
air gap 4,85 ±0,2 mm 

8213 140 25300 

DIMENSIONAL PARAMETERS FOR A PA1R OF CORES 

(assuming nominai dimensions, 
unless otherwise stated) 

Core Constant * 

Gl 

= 0,514 mm" * 

Minimum cross-sectional centre pole area 

^CPmin 

= 201,1 mm 2 

Cross-sectional centre pole area 

A CP 

= 211,0 mm 2 

Back and leg cross-sectional area 

Ab 

= 386.0 mm 2 

Centre pole volume 

V CP 

= 9600 mm^ 

Back and leg volume 

v b 

= 46000 mm^ 

Total core volume 

Vf 

= 5S600 mm 2 

Effective magnetic path length * 

le 

= 144 mm 

Effective cross-sectional area * 

A e 

= 279 mm 2 

Effective core volume * 

v e 

= 40100 min 3 


* AccordLng to 1EC 205. 


MAGNETIC PROPERTIES FOR A PA1R OF CORES WITHOUT AIR GAP 


Relative amplitude permeability ([%) 
at 0 = 100 °C. È = 320 mT in A CPrnin 

Permissible induction in centre pole (B) 

with min. cross-seetional area, at 0 = 100 °C 

Resistvvity (p), measured with d. c, current 

Curie point 

Effective total core loss (P) 
at f = 25 kHz, 6 = 100 °C, B = 160 mT 


1000 

< 320 mT 
2 1 Qm 
> 200 °C 

5 5 W 


MOUNTING 


The wound coil formar and cores may he assemhled by means of non-magnetlc M4 screws 
or studs along thè grooves pro\ided. The use of a clamping bar is strongly tecommended 
to ensure that thè maximum clamping force of 600 N uniformly distributed over thè 
cross-section of thè outer poles. 

The assembly studs can he extended for mounting purposes or to support another sub- 
assembly. 



Recommended piercing diagram. 


COIL FORMERS 


Style 1 

Dimensions in mm 
Material 

Minimum window area 
Mean length of turn 
Mass, without pins 
Maximum temperature 
Catalogue number 


see drawing on thè next page 
glass-fibre-filled polyamide 
466 mrn^ 

95 mm 
approx. 35 g 
120 °C 

8222 294 38680 


Noce The coil former is supplied without pins. These must be ordered separately under 
thè catalogue mimber 8222 294 38770. The minimum order quantity is 5000 pins. 


Brass dìp-solder pin 



11 , 2 + 0 , 1 - 


01,2+0,02 3 

_ j ±0,05 


-W 4,5±0,1 7Z’0926 




rc^ci 



fb^ól 
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EC70/34/17 


CHARACTER1STIC CURVES 


EC70/34/17 


EC-CORE 


Style 2 

Material of housing 
Material of tags 
Minimum window area 
Mean length of tum 
Mass, 15 tags inserted 
Flame proof 
Mounting 
Catalogue numbers 
Tag arrangement 
Dimensions in mm 


glass-fibre-filled polyteraphthalate 

solder-plated brass 

464 mm 2 

96 mm 

approx, 36 g 

according to UL-94-V 0 

horizontal and vertical 

see next page 

see next page 



Tag arrangement 

Horizontal mounting 
15 tags inserted for 19 tags* 


Vertical mounting 

15 tags inserted for 19 tags* 


catalogue no, 
4322 021 33340 


catalogue no. 
4322 021 33030 


catalogue no. 
4322 021 33370 


catalogue no. 
4322 021 33030 



* Tags, catalogue number 4322 021 33070 should be ordered separately.. 


Note 

Another coi! former for core EC70/34/17 isavatlable: catalogue number 4313 021 04173; informatìon 
will be supplied on request. 


CHARACTERISTIC CURVES 



(1} Recommended maximum working fiux. 
Total flux as a function of ampere-turns. 



102 *=£ «.Wbl 105 


Total core losses as a function of total flux at hot-spot core temperature. 



Recommended maximum working flux as a function of core temperature. 



total cor* iossts |W) 

Transformer temperature rise as a function of total core losses, in free air condltions, 
without heatsink. 


■)Q7 










































































































































































































































































































































E- AND l-CORES 


Dimensions in mm 
Accordingto DIN 41295. 
E-core E42/21/15 


Ì3-V 





Mass 



o 








id 




o 

in 

43-?, 


91089.1 * 


approx. 42 g 


VERSIONS 
Ferroxcube grade 
Catalogue number of E-core 
Catalogue number of E-core 
with aìr gap 0,25 ± 0,015 
•vith air gap 0,50 ± 0,015 
with air gap 1,4 ± 0,1 
with air gap in one of 
thè outer legs 0,8 ± 0,05 
Catalogue number of I-core 


3E1 

4322 020 34850 

4322 020 34740 
4322 Q20 34750 


4322 020 37320 


3C8 

4312 020 34110 


4312 020 34280 
4312 020 34370 


COIL FORMERS 

for shell type transformer EE42/42/15 (M42) 




catalogne number 

4312 021 28622 

material 

reinforced polyamide 

minimum window area in mm^ 

178 

mean length of tum in mm 

93 

approximate weight in g 

4 

maximum temperature in °C 

180’ 


The dimensions are practlcally according to German specification D.I.N. 41305. 


SHELL TYPE TRANSFORMERS EE42/42/15 AND E142/29/15 

A transformer core can be built up by combining an even number of E-cores, A shape 
that is often chosen is thè shell type transformer EE42/42/15 composed of two cores 
type E42/21 15 or thè E-I combination E142/29/15, 


Effective parameters for a pair of cores 
Shell type transformer 
Effecthe magnetic path length l e 

Effective cross-secdonai area A e 

l 

Core Constant Ci (= 2 - 

Effective core volume 


EE42/42/15 

EI42/29/15 

- 97,0 mm 

67,2 mm 

= 182 mm 2 

183 mm 2 

= 0,534 mirr 1 

0,367 mm" 1 

= 17600 mm 3 

12300 mm 3 


Magnetic propertics 

For thè combination of two E-cores or one E- and one l-core randomly chosen from a 
batch and pressed together with a force of 280 N, thè values given below are guaranteed. 


Maglierie properties at 25 ± 10 °C for grade 3E1; A = 0 


EE42/12/15 

£142/29/15 

pe =2570-3855*) 

2400-3600 

A L = 6040-9070 

8210-12320 


At 4 kHz and 8 between 
1,5 and 3 mT 


At 4 kHz and B < 0,1 mT 


At 100 kHz and B £ 0,1 mT 




x IO 3 < 1.8T" 1 


x Ì0& <2.5 
Hi 


Pi 


■ x 10° 


Magnetic properties for grade 3C8; A = 0 

At 16 kHz, g = 200 mT and 6 = 100 °C P s 2 W 

At 16 kHz, 8 > 315 mT and B = 100 °C H = 250 A/m 

At 16 kHz, B > 90 rnT and 6 = 100 °C H = 50 A/m 

Note - Number of tums for LmH: N - rr V1. 


With soldering pins 


In 

- 29 + 0.2-► 

- 20-►. 

hit 


fiWbj 

3 

F 




. 

1 

1 

t 

15.7 35 



1 

1 

i0.2 ±0,2 

1 


□ ; q 

n 



12,6 T 

- 









r 53 


li-L-l 




catalogue number 

4322 021 31830 

material 

reinforced polyamide with 
brass dipsoldered pins 

minimum window area in mm 2 

178 

mean Length of tum in mm 

93 

approximate weight in g 

4 

maximum temperature in oc 

180 


: ) In thè temperature range +23 to + 70 °C pg £ 2575. 
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E42/21/15 

(E42) 



MOUNTING PARTS 

E42/21/15 
(E 42) 


The coil former fits a shell type transformer EE42/42 '15(M42). The soldering pins are 
so arranged as to fit a grid of 2,52 mm. They will fit printed-wiring boards with 0.1 in 
grid as well as those with a 2,50 mm grid. The pin length is sufficient fot a board 
thicfcness of up to 3 mm. The board should be provided with holes of 1,3 ± 0,1 mm 
di a mete r. 



The construction ìs mounted by pushing thè spring over thè clasp in such a way that 
thè lips A of thè spring catch in thè square holes B of thè clasp. The mechanical 
pressure, required to keep thè two E-cores together is exercised by means of two 
lips on top of thè spring. No special tool is required for mounting thè construction. 


The construction can be used in horizontal and vertical position. 

If thè construction isused in vertical position, two fixing bushes 4322 021 30720 with 
nuts 4322 021 30710 must be applied in thè holes of thè clasp. 

If used in a horizontal position thè clasp can be earthed by means of a copper wire 
soldered In hole C. 


M8*05 



r~r j t 




Fixing bush 4322 021 30720 
Material: brass, nickel plated 


Nut 4322 021 30710 
Material: brass, nickel plated 


MOUNTING PARTS 


CHARACTERISTIC CURVES 




Clasp 4322 021 31910 

Material: Steel, copper-plated, 
nickel-plated 


1.510.1 



t ‘• 8-0..5 

l f 

•Q.2 

1 

151 

-1— A5.2102-**l 

0.035 t 


Spring 4322 021 31920 
Material: phosphorbronze, 
nickel-plated 





HANNA CURVES (typical values) 

Indicating optimum inductance for a- certain airgap and direct current 
































































































































































































































































































































































E55/28/21 

E-CORE 



E 55/28/21 

(E55) 




(E 55) 


E-CORES 


D1MENSI0NS AND WE1GHT 




The dimensions are accordmg to D.I.N. 41295. 
Weìght approx. 115 g 


VERSIONS 

Ferroxcube grade 3E1 3C8 

Catalogue number of E-core 4322 020 34900 4312 020 34100 

SHELL TYPE TRANSFORMER EES5/55/21 

A transformer core can be built up by combining an even number of E-cores. 

A shape that is often chosen is thè shell type transformer EE55/55/21 composed of two 
cores type E 55/2 8/21. 


Effective parameters for a pair of cores 
Effective magnetic path length 
Effective cross-sectional area 

Core Constant 
Effective core volume 


Cj (=S 


l e = 123 mm 

A e = 354 mm^ 

1 

— ) = 0, 348 mm' 
V e = 43700 mm 3 


Magnetic properties 

For thè combination of two E-cores randomly chosen from a batch and pressed together 
with a force of 550 N. thè values given below are guaranteed. 


Magnetic properties at 25 ± 10 °C for grade 3E1; A - 0 

Pe = 2645-3970 

A l = 9545-14330 

At 4 kHz and B between 

!,5and3mT rjg x 10^ < 2,5 T” * 


Magnetic properties for grade 3C8; A - 0 

At 16 kHz, B = 200 mT and 0 = 25 °C P ==5,5 YV 

0 = 100 OC P <5,0 W 

At 16 kHz, 8 > 315 mT and 9 = 100 °C H = 250 A/m 

Note - Number of tums for LmH: N = a t/H 


COIL FORMER 

for shell type transformer EE55/55/21 




catalogue number 

4312 021 28711 

material 

reinforced po.lyamide 

minimum window area in mm.2 

250 

mean length of turn in mm 

116 

approximàte weight in g 

9 

maximum temperature in oc 

180 


The dimensions are according to German specification D.I.N. 41305. 


CHARACTERISTIC CURVES 

HANNA CURVES (typical values) 

Indicating optimum inductance for a certain aìrgap and direct current 




E-CORE 


Dimensions in mm 



Mass approx. 203 g 

Ferroxcube grade 3C8 

Catalogue number of E-core 4312 020 34380 

SHELL TYPE TRANSFORMER EE 65/66/27 

A transformer core can be built up by combining an even number of E-cores. 

A shape that is often chosen is thè shell type transformer EE65/66/27 composed of two 
cores type E 65/33/27. 


Effective parameters for a pair of cores 


Effective magnetic path length 

T e = 147 mm 

Effective cross-sectional area 

A e = 532 mm^ 

Core Constant 

Cj (=2 1 ) = 0,275 mm- 1 

Effective core volume 

V e = 78200 mm 3 

Magnetic properties; A = 0 

At f = 16 kHz, S = 200 mT, 9 = 25 °C 

P 59,5 W 

9 = 100 »C 

P <8,7W 

At f = 16 kHz, 6 ì 315 mT, 9 = 100 °C 

H = 250 A/m 
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E42/21/20 

E-CORES 



E55/28/2 

E42/33/20 






E-CORES 


Dimensions in mm 





Ferroxcube grade 

3C8 

Cataiogue number of core E42/21/20, without air gap 

wìth air gap 2,0 ± 0,1 
with air gap 1,7 ± 0,1 

4312 020 34120 
4312 020 34360 
3122 134 91360 

E42/33/20 

4312 020 34190 

Catalogue number of combination 
of cores E42/21/20 + E42/33/20 

4312 020 34170 


SHELL TYPE TRANSFORMERS EE42/42/20 AND EE42/54/2Q 

A transformer core can be built up by combining an even number of E-cores. Shapes that are often 
chosen are thè shell type transformer EE42/42/20 composed of two cores E42/21/20, and shell type 
transformer EE42/54/20 composed of one core £42/21/20 and one core E42/33/20. 


Effective parameters for a pair of cores 

Effective magnetic path length 
Effective cross-sectional area 

Core Constant 
Effective core volume 
Magnetic propertics 

At f = 16 kHz, B = 200 mT, 0 = 25 °C 
$ = 100 °C 

At f = 16 kHz, 6 > 90 mT, 0 = 100 °C 
B S315 mT, 0 = 100 °C 


EE 42/42/20 

E E 42/54/20 

le = 98 mm 

122 mm 

A e = 236 mm 2 

236 mm^ 

) = 0, 415 mm" 1 

0.517 mm -1 

V e = 23100 mm 3 

28800 mm 3 

P 

< 3,5 W 

P S 2,6W 

< 3,2 W 

H = 50 A/m 


fi = 250 A/m 

250 A/m 


E-CORE 




VERSIONS 

Ferroxcube grade 3C8 

Catalogue number of E-core 3122 134 90210 

Catalogue number of E -core 

with air gap 1,4 mm 3122 134 90940 

SHELL TYPE TRANSFORMER EE55/S5/25 

A transformer core can be built up by combining an even number of E-cores, 

A shape that is often chosen is thè shell type transformer EE55/55/25 composed of two 
cores type' EE55/23/25. 


Effective parameters for a pair of cores 

Effective magnetic path length 
Effective cross-sectional area 

Core Constant 
Effective core volume 


Magnetic properties; A = 0 


At f = 16 kHz, 
At f = 16 kHz, 


B = 200 
§ >315 


mT, 0 = 25 °C 
0 = 100 °C 
mT, 0 = 100 °C 


l e = 123 mm 

A e = 420 mm 2 

1 

Cj (= S ^ ) = 0,293 mm" 
V e = 52000 mm 3 


P <6,2 W 
P S 5,7 W 
H = 250 A/m 



• >uary 1978 


lanuarv 1975 
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U-cores 

generai 

CORES FOR TRANSFORMERS 

U-15/11/6 

CORES FOR TRANSFORMERS 




CORES FOR TRANSFORMERS 


U-.nnd UI-coree ore not only uscd in lino-output transform -rs lor teUsvlsum ruceivors but 
nlso for n number ot other application."! In thè frcqucncy rango of 1 kllz to 100 kHz. 

On thè survey page ’ hich followa «e hovo three groups of cores : 

groppi : suitnble for thcconstructìonof driver [rnnsformers, solali pmver 

trnnsfmrmers, chokes and coils. 
group II : mainly uscd for line-output cransformcrs. 
group III : for use in po'-cr t rnnsformers. 

The cores are ava ilab!e in ferroxeube grado 3C6 and 3C8. 

See chaptcr A of this handbook for materl.il proporr ics. 

The guarnnteed vnlues glven under thè headtng Maguetic Data are fouml un enres ivith a 
roughness of thè inating surfaccs < 0, 8 pm. A { 

Cores with die usuai roughness of 2 pm con yield n lower B- value ( = 

Test cotiditions according DIN 42296 


Two e..ampies are 
field strength, ’*iz. 


glven below of thè incrementai p' rmeabil ity as a function of thè stnt 
. ’nn UU-57 '57/16 in 3C6 and in 3C8 at two different a Ir gaps. 


ic 



MECHAN1CAL DATA 
Dimensions (mm) 



min 

4,8 

min 

t 5,75 
11,65 min 




max a 

* 




m 15,9 


max 


L_ 

6.25 + q Ì * 

T 




1 Z65*7$.l 


Weight 4, 35 g 
MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, rneasured at 16 kHz, for a core-pair UU-15 '22/6. 



temperature 

induction 

field strength 

losses 

catalogue number of 


(OC) ± 5 

B (mT) 

H <A/m) 

<w> 

one U-core 


25 

200 

- 

<0,18 



25 

> 140 

50 

- 

3122 134 90690 


100 

200 

- 

^ 0, 16 



100 

>315 

250 

“ 



Magnetic dimensions 

l e = 48 mm 

A e = 30 mm^ 

V e = 1440 mm 3 



CORES FOR TRANSFORMERS 


U-20/16/7 


CORES FOR TRANSFORMERS 


0,8/ 

*min Nl 

min 

♦ 4 

1 5 

8,2 "J" 



L 




„_10,2 , 


max 



t 


0 1 


I 

-0,15 [ 


1 


F 


Mass 0,85 g 


MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, rneasured at 16 kHz, for a core-pair UU-10/16/3. 


grade 

temperature 

°C±5 

induction 

B (mT) 

field strength 

A (A/m) 

losses 

W 

catalogue number of 
one U-core 


25 

200 


_ 



25 

140 

50 

- 

312213491160 


100 

- 200 

— 

— 



100 

>315 

250 

- 



Magnetic dimensions 

) e = 40 mm 
Ag = 7,9 mm 3 
V e = 320 mm 3 


MECHANiCAL DATA 

Dimensions (mm) 



7,5 




±0,25 





F 


Weight 9 g 
MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, rneasured at 16 kHz, for a core-pair UU-20, 32/' 7 . 


grade 

temperature 

induction 

field strength 

losses 

catalogue number of 

(°C)±5 

B (mT) 

Il (A / m) 

<W) 

one U-core 


25 

200 

- 

- 0, 46 


3C8 

100 

200 

- 

^ 0,42 

3122 ì34 90200 

100 

> 100 

50 

- 



100 

> 315 

250 

- 



Magnetic dimensions 

l e « 68 mm 
A e - 56 mm 3 
V e ~3800 mm 3 


-1-------- 
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’ ' February 1978 


January 1975 














































































































































































U-25/20/13 


U-93/76/3! 
I- 93/28/3! 



MECHANICAL DATA 

Dimensions (mm) 


-.8 B ^ 


V 

min 

min 

ì $ 

20 T 

iax T 



1 




, 25.5 „ 


max 


i 

+ 0.5 

l 

t 

1 


\ 

1 


i 0 

1 


t 


T 

1 



7Z6S077.1 


Weight 21 g 
MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, measured at 16 kHz, for a core-pair UU-25/40/13. 


grade 

temperature 

(°C) ± 5 

induction 

B (mT) 

field strength 

H (A / m) 

losses 

(W) 

catalogue number of 
one U-core 

3C8 

25 

100 

100 

100 

200 

200 
> 100 
> 315 

50 

250 

< 1, 1 
< 1,0 

3122 134 90460 


Magnetic dimensions 


l e = 86 mm 

A e » 100 mm^ 
V e = 8600 mm 3 


CORES FOR TRANSFORMERS 


MECHANICAL DATA 


Qutlines 


93 ±1,8 


A 


Dimensions in mm 




I-core 365 g 


MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, measured at 16 kHz, for a core-pair UI-93/104/30. 


grade 

temperature 
(°C) ± 5 

induction 

8 (mT) 

field strength 

H (A/m) 

losses 

(W) 

shape 

catalogue number 
of one core 


25 

200 

- 

<34,0 

U 

4312 020 33090 

3C6 

100 

200 

- 

<28,0 

I 

4312 020 33110 


100 

>290 

250 

“ 




Magnetic dimensions 

l e = 254 mm 
A e - 780 mm 2 
V e = 200000 mm 3 



MECHANICAL DATA 

Dimensions (mm) 




7Z6S070.1 


Weight 48 g 
MAGNETIC DATA 

Guaranteed values, measured at 16 kHz, for a core-pair UU-30/50/16. 


grade 

temperature 
(°C) ± 5 

induction 

B (mT) 

field strength 

H (A/m) 

losses 

(W) 

catalogue number of 
one U-core 


25 ‘ 

200 

- 

^ 2,4 


3C8 

100 

200 

- 

* 2,0 

3122 134 90760 


100 

2 335 

400 

- 



Magnetic diniensions 


I e = 111 mm 

2 

A e = 157 mm 

V e = 17400 mm 3 




i 
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January 1975 


May 1976 


































































































































































